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Nanometer-MOSFETs für Digital- und 
Hochfrequenzanwendungen 
Der Silizium-MOSFET (metal-oxide-semiconductor field-effect transistor) ist seit den 
1980er Jahren das mit Abstand wichtigste Bauelement der Halbleiterelektronik. Geht 
man davon aus, dass der Trend der letzten Jahrzehnte beibehalten wird, ist um das Jahr 
2020 mit der Massenproduktion von integrierten Schaltkreisen zu rechnen, deren 
Transistoren eine Gatelänge von nur noch 10nm besitzen. Bei so kleinen Abmessungen 
kann die Funktionsweise der Transistoren nur durch die Anwendung nichtklassischer 
MOSFET-Konzepte aufrechterhalten werden. In diesen Bauelementen muss mit einem 
starken Einfluss quasiballistischer Transporteffekte sowie mit einer Reihe 
quantenmechanischer Effekte gerechnet werden, über deren tatsächliche Auswirkungen 
auf die Performance der Transistoren und auf deren Empfindlichkeit gegenüber 
Prozessschwankungen noch keine endgültige Klarheit besteht. 
Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, verschiedene nichtklassische MOSFET-
Konzepte hinsichtlich ihrer Performance sowie ihrer Eignung für zukünftige Logik- 
bzw. Analog/RF-Anwendungen zu bewerten und ihren Designspielraum einzugrenzen. 
Die Untersuchungen basieren auf numerischen Bauelementesimulationen unter 
Zuhilfenahme analytischer Berechnungen. Es wird gezeigt, dass das einfache und 
robuste Drift-Diffusionsmodell mit geringfügigen aber effektiven Modifikationen für 
die Simulation solcher dreidimensionalen Bauelemente geeignet ist.  
Die Auswirkungen von Quanteneffekten auf die elektrischen Eigenschaften der 
Transistoren werden mit Hilfe eigens dafür entwickelter analytischer Modelle sowie mit 
numerischen Lösungen der Schrödinger- und Poissongleichungen untersucht.  
Es wird gezeigt, dass bei einer Gatelänge von 10nm sehr verschiedene 
Querschnittsgeometrien zu ähnlichen elektrischen Parametern führen können. Sowohl 
Double-Gate, Tri-Gate aber auch Single-Gate SOI MOSFETs können die 
Anforderungen für High-Performance Logikanwendungen in diesem Gatelängenbereich 
erfüllen.  
In einer detaillierten Untersuchung zum Einfluss von Geometrieschwankungen wird 
demonstriert, dass die Massenfertigung von MOSFETs mit 10nm Gatelänge extreme 
Anforderungen an die Prozesskontrolle stellt, insbesondere um Fluktuationen des Off-
Stroms in vertretbaren Grenzen zu halten.  
III 
IV 
Die Simulation der Hochfrequenzeigenschaften dieser Transistoren liefert 
beeindruckende Grenzfrequenzen bis in den Terahertzbereich. Werden die untersuchten 
MOSFETs im Subthresholdbereich betrieben, erreichen sie bereits Transitfrequenzen im 
zweistelligen Gigahertzbereich. Stark skalierte nichtklassische MOSFETs haben 
demnach nicht nur das Potential für neue Anwendungen im Bereich des Terahertz-Gap 
sondern auch für Gigahertz-Elekronik mit extrem geringer Leistungsaufnahme. 
Um das außerordentliche Potential dieser Transistoren auch tatsächlich nutzen zu 
können, ist die Minimierung äußerer Widerstände und Kapazitäten essentiell. Die 
Wirkung solcher parasitärer Elemente wird detailliert untersucht und die Obergrenzen 
für tolerierbare Widerstände und Kapazitäten werden bestimmt.   
  
Nanometer MOSFETs for Digital and High-Frequency 
Applications 
The Silicon MOSFET (metal-oxide-semiconductor field-effect transistor) is the 
dominating device in semiconductor electronics since the 1980s. Provided the trend of 
the past decades will continue, and many signs support this assumption, one can expect 
the mass production of integrated circuits (ICs) containing MOSFETs with gate lengths 
of only 10nm around the year 2020. At such small dimensions, transistor operation can 
only be maintained by using nonclassical MOSFET concepts. Moreover, in such 
devices a strong influence of quasi-ballistic carrier transport and quantum mechanical 
effects can be expected whose actual impact on the device performance and its 
immunity against process induced fluctuations is not finally clarified.  
The aim of the present work is the evaluation of different nonclassical MOSFET 
concepts regarding their performance and suitability for future logic and analog/RF 
(radio frequency) applications and to define their design space. The investigations are 
based on numerical device simulations supported by analytical calculations. It is shown 
that the simple and robust drift-diffusion model with a few minor but effective 
modifications is well suited for the simulation of such three-dimensional devices.  
The impact of quantum effects on the electrical device behavior is investigated by 
means of analytical models, developed in the frame of this work, and self-consistent 
numerical solutions of the Schrödinger and Poisson equations.  
It can be shown that at the 10-nm gate length level, quite different channel geometries 
can lead to similar electrical parameters. Double-Gate, Tri-Gate and even Single-Gate 
SOI MOSFETs are able to meet the targets for high-performance logic applications.  
A detailed study on the impact of geometry fluctuations on transistor performance 
demonstrates that the mass production of 10nm MOSFETs requires extreme process 
stability, in particular, to keep fluctuations of the off-current within tolerable limits.  
The simulation of the high-frequency behavior of 10nm MOSFETs results in impressive 
frequency limits well within the terahertz range. In the subthreshold regime, these 
MOSFETs already show cutoff frequencies exceeding 50GHz. Hence, extremely scaled 
nonclassical MOSFETs have the potential not only for new applications within the so-
called terahertz gap but also for ultra-low power RF electronics.  
V 
VI 
In order to really take advantage of the outstanding high frequency capabilities of these 
devices, minimizing extrinsic resistances and capacitances is essential. The effects of 
such parasitic elements are investigated in detail and upper limits for tolerable 
combinations of resistances and capacitances are elaborated.  
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Kapitel  1 
Einleitung 
 
Die rasante Entwicklung der Informationstechnologie der letzten Jahrzehnte ist im 
Wesentlichen auf die Massenproduktion immer komplexer werdender integrierter 
Schaltkreise (integrated circuit, IC) zurückzuführen. Diese exponentielle Entwicklung, 
welche seit der Erfindung des IC  anhält, wurde im Jahr 1965 erstmals von Gordon E. 
Moore erkannt [1] und ist im Laufe der Zeit unter der Bezeichnung Moore’sches Gesetz 
weltberühmt geworden. In seiner damaligen Prognose, die sich nur auf die Daten einiger 
weniger damals existierender IC’s stützen konnte, sagte Moore eine Verdopplung der 
Anzahl der Bauelemente pro Chip in regelmäßigen Zeitabständen voraus, ein Trend der 
bis heute andauert [2].   
Der entscheidende Antrieb dieser Entwicklung ist bis in die Gegenwart die 
fortwährende Miniaturisierung der einzelnen Bauelemente (auch Skalierung genannt), 
wobei der Silizium (Si) MOSFET (metal-oxide-semiconductor field-effect transistor) 
seit den 1980er Jahren das mit Abstand wichtigste Bauelement in der 
Halbleiterelektronik ist [2]. Dieser Transistortyp ist der Grundbaustein der sogenannten 
CMOS-Logik (complementary MOS), auf der heutzutage nahezu alle digitalen 
Schaltungen basieren. Ein besonderer Vorteil des Si MOSFET liegt in seinem relativ 
einfachen Aufbau und der damit verbundenen guten Skalierbarkeit. So konnten 
Ingenieure anhand klar definierter Regeln [3] über mehr als zwei Jahrzehnte die 
Transistorabmessungen verkleinern ohne die Funktionsweise der Transistoren zu 
beeinträchtigen. Der Effekt der Skalierung war immer eine verbesserte Performance 
gegenüber der Vorgängergeneration, d. h. eine höhere Schaltgeschwindigkeit bei 
gleichzeitig geringerer Leistungsaufnahme pro Schaltoperation. Abgesehen von den 
immer gegenwärtigen technologischen Schwierigkeiten, war diese Art der Skalierung 
relativ unkompliziert und geradlinig und hat zu einem gesunden Wachstum der 
Halbleiterindustrie geführt, so dass das Moore’sche Gesetz im Laufe der Zeit zu einer 
sich selbst erfüllenden Prophezeiung geworden ist.  
Seit einiger Zeit jedoch stößt die Skalierung des konventionellen Silizium-MOSFET an 
ihre Grenzen. So wurde es in den letzten Jahren zunehmend schwieriger, mit dem 
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konventionellen MOSFET-Design ein sicheres Abschalten der Transistoren zu 
gewährleisten. Aufgrund der geringen Bauelementeabmessungen und der damit 
verbundenen großen elektrischen Felder werden quantenmechanische Effekte relevant, 
die eine Verschlechterung der Transistoreigenschaften zur Folge haben. Dazu gehören 
Tunnelströme, welche die statische Verlustleistung erhöhen, oder die Quantisierung der 
Ladungsträgerenergie, wodurch die Herstellung identischer MOSFETs mit gleichen 
elektrischen Eigenschaften zunehmend schwieriger wird. Gegenwärtig sind die 
kritischen Transistorabmessungen, wie die Gatelänge oder die äquivalente 
Gateoxiddicke, in einen Bereich vorgestoßen, in dem der Übergang zu alternativen 
MOSFET Konzepten vollzogen werden muss, um weiterhin einen Performancegewinn 
durch die Skalierung der Transistoren zu ermöglichen. 
Alternative bzw. nichtklassische Konzepte für den Silizium-MOSFET nutzen unter 
anderem die Vorteile von Silicon-on-Insulator (SOI)-Substraten oder basieren auf 
sogenannten Nanodrähten aus Silizium. Viele dieser Konzepte verwenden im Gegensatz 
zum konventionellen MOSFET mehr als nur ein Gate, man spricht von Multiple-Gate-
Konzepten wie z.B. Double-Gate (DG), Tri-Gate (TG) oder Gate-All-Around (GAA). 
Die Struktur solcher Transistoren ist dreidimensional (3D) während der klassische 
MOSFET ein im Grunde zweidimensionales (2D) Bauelement ist. Darüber hinaus 
machen sich aufgrund der geringen Bauelementeabmessungen quantenmechanische 
Effekte und ballistische Transporteffekte immer stärker bemerkbar. Das alles führt dazu, 
dass die klassischen Regeln der Skalierung [3] auf diese modernen Transistortypen 
nicht mehr anwendbar sind. Die ITRS (International Technology Roadmap for 
Semiconductors), ein ständig aktualisiertes Standardwerk in der Halbleiterbranche, in 
dem wichtige Zielgrößen für zukünftige Technologiegenerationen definiert sind, macht 
zwar Vorgaben für die kritischen Abmessungen oder die elektrischen Parameter von 
Silizium MOSFETs bis zum Jahr 2024 [4], klare Richtlinien für das 3D Design 
nichtklassischer MOSFETs ergeben sich daraus allerdings nicht. Solche Angaben für 
die erforderliche Transistorgeometrie sind aber für die Technologieentwicklung von 
entscheidender Bedeutung.  
Daraus ergibt sich die Motivation für die vorliegende Arbeit. Sie ist der Versuch, einen 
Designraum für stark skalierte nichtklassische MOSFETs, die die Vorgaben der ITRS 
theoretisch erfüllen können, zu definieren. Die Untersuchungen konzentrieren sich auf 
die MOSFET-Generation mit einer Gatelänge von 10nm, deren Einführung in die 
Massenproduktion von der ITRS um das Jahr 2020 erwartet wird [4].  
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Diese eigentlich recht einfache Aufgabenstellung entpuppt sich bei genauerer 
Betrachtung schnell als ein sehr vielschichtiges Problemfeld. Die bisher allgemein 
verwendeten Modelle und Simulationsverfahren versagen bei der Beschreibung dieser 
neuenartigen Bauelemente mit Nanometerabmessungen. Die Schwierigkeiten beginnen 
bereits mit der dreidimensionalen Struktur der Transistoren. Will man solche Strukturen 
in numerischen Simulationen mit hinreichender Genauigkeit beschreiben, erhöht sich 
der rechentechnische Aufwand gegenüber den für die konventionellen MOSFETs 
ausreichenden zweidimensionalen Simulationen enorm. Im Prinzip lassen sich 
nichtklassische MOSFET-Strukturen zwar mit Hilfe analytischer Modelle ohne großen 
numerischen Aufwand beschreiben, solche Modelle existieren bisher allerdings nur in 
Ansätzen und beschreiben in der Regel immer nur ausgewählte elektrische Parameter 
stark vereinfachter Strukturen.  
Die Probleme sind aber noch grundlegender. Eine ganze Reihe nichtklassischer 
physikalischer Effekte die bei MOSFET-Strukturen mit Nanometerdimensionen 
relevant sind, können mit den üblichen kommerziellen Simulatoren nicht oder nur 
teilweise und stark vereinfacht berücksichtigt werden. Es existieren zwar 
Simulationsmethoden, die verschiedene Aspekte des Ladungsträgertransports in solchen 
Bauelementen physikalisch korrekt beschreiben können. Diese sind jedoch in der Regel 
rechentechnisch sehr aufwendig und haben darüber hinaus immer das Problem, dass 
andere ebenfalls wichtige Effekte nur unzureichend oder gar nicht berücksichtigt 
werden. Das liegt zum Teil auch daran, dass bestimmte Aspekte des 
Elektronentransports, in Nanodrähten zum Beispiel, bisher noch nicht richtig verstanden 
sind. So ist die tatsächliche Auswirkung der Quantisierung der Elektronenenergie 
(Quantum Confinement) auf solche Parameter wie Beweglichkeit oder 
Sättigungsgeschwindigkeit noch nicht wirklich geklärt. Verschiedene theoretische und 
experimentelle Untersuchungen haben bisher zu kontroversen Ergebnissen geführt. Eine 
andere offene Frage ist beispielsweise die Auswirkung von Quanteneffekten auf die 
Gatekapazität nichtklassischer MOSFETs.  
Kurz gesagt existiert derzeit noch kein theoretisches Verfahren, das alle relevanten 
Aspekte der Physik stark skalierter nichtklassischer MOSFETs berücksichtigt und mit 
dem die oben gestellte Aufgabe mit einem vertretbaren Aufwand zu lösen wäre. Die 
Entwicklung einer geeigneten Methode, mit der sich die Auswirkungen des 3D Designs 
auf die elektrischen Eigenschaften der betrachteten Transistoren simulieren lassen, war 
deshalb das erste wichtige Arbeitpaket im Rahmen dieser Dissertation. Dabei wurde ein 
ingenieurmäßiger Ansatz verfolgt. Das Ziel war nicht, alle auftretenden physikalischen 
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Effekte mit den bestmöglichen mathematischen Methoden korrekt zu beschreiben, 
sondern mit überschaubarem Aufwand die vorhandenen Modelle und Verfahren so zu 
erweitern, dass eine hinreichend genaue Beschreibung des Verhaltens von Nanometer-
MOSFETs möglich wird.  
Als Basiswerkzeug diente der kommerzielle Bauelementesimulator ATLAS [5] von 
Silvaco unter Verwendung des einfachen aber robusten Drift-Diffusionsmodells 
(DDM). Damit ist es möglich, wie im Rahmen dieser Dissertation gezeigt werden wird, 
mit einer einfachen Modifikation der Modellparameter die Effekte des nichtstationären 
Ladungstransports hinreichend genau zu simulieren. Die relevanten 
quantenmechanischen Effekte können ebenfalls mit einem relativ einfachen Ansatz 
berücksichtigt werden, nämlich durch nachfolgende Korrekturen der klassisch 
simulierten elektrischen Kenngrößen. Die dazu notwendigen Korrekturparameter lassen 
sich, abgekoppelt von den eigentlichen Bauelementesimulationen, durch Lösen der 
Schrödingergleichung in einer Schnittebene senkrecht zum Stromfluss bestimmen. 
Entsprechende Modelle wurden im Rahmen dieser Arbeit entwickelt. 
Mit einem so konstruierten Verfahren ist es möglich, die elektrischen Kenngrößen für 
eine Vielzahl dreidimensionaler MOSFET-Strukturen zu simulieren. Im Rahmen dieser 
Arbeit wird einen Möglichkeit gezeigt, wie sich durch einen Vergleich mit 
ausgewählten Zielgrößen für zukünftige CMOS-Bauelemente der Designspielraum für 
die Querschnittsgeometrie nichtklassischer MOSFETs eingrenzen lässt. Darüber hinaus 
wird in einer detaillierten Studie die Auswirkung unvermeidbarer Fertigungstoleranzen 
der Kanalgeometrie auf eine Reihe wichtiger elektrischer Parameter untersucht. Solche 
Fluktuationen werden heute als ein wesentliches Hindernis für die MOSFET-Skalierung 
angesehen. 
Ein weiterer Schwerpunkt der vorliegenden Dissertation liegt auf der Untersuchung der 
Hochfrequenzeigenschaften stark skalierter MOSFETs für analoge Anwendungen. 
Ausgangspunkt ist die Frage, ob die Zielvorgaben der ITRS für die Grenzfrequenzen fT 
und fmax tatsächlich erreicht werden können und wenn ja, unter welchen 
Vorraussetzungen. Besonders interessant in diesem Zusammenhang ist der Einfluss 
unvermeidbarer parasitärer Widerstände und Kapazitäten. Ein Ergebnis dieser 
Untersuchungen ist die Bestimmung von Obergrenzen für die Kombination 
verschiedener parasitärer Elemente. Außerdem wird ein neuentwickeltes analytisches 
Kompaktmodell für fmax vorgestellt, welches im Gegensatz zu den bereits existierenden 
Modellen den Einfluss des Drainwiderstandes richtig beschreibt.  
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Die vorliegende Arbeit ist folgendermaßen gegliedert. In Kapitel 2 werden die 
wesentlichen Grundlagen zum Verständnis moderner Si MOSFETs vorgestellt und die 
für die Arbeit relevanten elektrischen Größen definiert. Darüber hinaus werden 
entscheidende Probleme bei der MOSFET-Skalierung sowie verschiedene 
Lösungsansätze diskutiert. 
Kapitel 3 befasst sich mit der Simulation und Modellierung stark skalierter MOSFETs. 
In einer Vergleichsstudie wird die Eignung verschiedener Transportmodelle des 
Bauelementesimulators ATLAS geprüft. Als Referenz werden dabei Monte-Carlo-
Simulationen mit dem Simulator DAMOCLES [6] genutzt. Der Vergleich liefert unter 
anderem einen Satz modifizierter Modellparameter für das DDM, womit eine 
Simulation sowohl des Gleichstromverhaltens als auch der Hochfrequenzeigenschaften 
der betrachteten Transistoren möglich ist. Darüber hinaus werden die Auswirkungen 
von Quanteneffekten auf die elektrischen Eigenschaften nichtklassischer MOSFETs 
untersucht. Zu diesem Zweck werden analytische Modelle, mit denen sich der Einfluss 
des Quantum Confinement berechnen lässt entwickelt. Gesonderte Studien beschäftigen 
sich mit der Auswirkung von Quanteneffekten auf die Gatekapazität sowie auf die 
Elektronenbeweglichkeit in Tri-Gate MOSFETs. Schließlich werden Möglichkeiten zur 
Korrektur klassisch simulierter Kennlinien aufgezeigt.  
In Kapitel 4 wird eine Möglichkeit demonstriert, den Designspielraum nichtklassischer 
MOSFETs für High-Performance CMOS-Anwendungen einzugrenzen. Darüber hinaus 
werden die Auswirkungen von Fluktuationen der Bauelementeabmessungen auf die 
elektrischen Parameter der Transistoren sowie der Einfluss parasitärer Widerstände 
diskutiert. 
In Kapitel 5 werden die Hochfrequenzeigenschaften stark skalierter nichtklassischer 
MOSFETs untersucht, wobei ein besonderer Schwerpunkt auf der Wirkung parasitärer 
Widerstände und Kapazitäten liegt. 
Den Abschluss bildet Kapitel 6 mit einer Zusammenfassung der wichtigsten Ergebnisse.  
  
 
Kapitel  2 
Grundlagen 
 
In diesem Kapitel werden die wesentlichen Grundlagen zum Verständnis moderner 
MOSFETs vorgestellt. Dazu gehören Aufbau und Wirkungsweise, Gleichstrom- und 
Hochfrequenzeigenschaften sowie einige Aspekte der Skalierung von MOSFETs. 
Sofern nicht anders angegeben, beziehen sich alle Diskussionen auf n-Kanal MOSFETs 
(nMOSFETs), gelten aber zumindest qualitativ auch für p-Kanal MOSFETs 
(pMOSFETs). 
 
2.1. Aufbau und Wirkungsweise des MOSFET 
2.1.1. Wirkprinzip 
Wie jeder Transistor, so ist auch der MOSFET im Prinzip ein mikro- bzw. 
nanoelektronischer Schalter. Seine Schalterfunktion wird durch ein sehr einfaches 
Wirkprinzip realisiert: Zwischen zwei Gebieten mit hoher Leitfähigkeit, genannt Source 
und Drain, befindet sich ein Kanalgebiet, dessen Leitfähigkeit in einem weiten Bereich 
durch die am Gate angelegte Spannung gesteuert werden kann. Der prinzipielle Aufbau 
eines MOSFET ist in Abbildung 2.1 dargestellt. Source und Drain sind typischerweise 
hoch dotierte Halbleitergebiete und stellen Reservoirs an beweglichen Ladungsträgern 
dar. Im nMOSFET sind sie n-dotiert und die beweglichen Ladungsträger sind 
Elektronen. Im pMOSFET sind sie p-dotiert und die beweglichen Ladungsträger sind 
Löcher. Das Gate besteht aus Metall oder aus hoch dotiertem Polysilizium und ist über 
einen Isolator kapazitiv an das Kanalgebiet gekoppelt. Der traditionelle Gateisolator im 
Si MOSFET ist Siliziumoxid (SiO2), wobei neuerdings auch Hafnium-basierte 
Isolatoren mit hoher Dielektrizitätskonstante zum Einsatz kommen. Der Kanal befindet 
sich in einem Halbleitergebiet, welches wesentlich geringer dotiert ist als die Source- 
und Draingebiete. Außerdem hat das Kanalgebiet gewöhnlich einen anderen 
Leitungstyp als Source und Drain, ist also im nMOSFET p-dotiert. Die Schichtfolge 
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Abbildung 2.1 Prinzipielle Struktur eines nMOSFET [2]. (a) On-Zustand: die angelegte Gatespannung 
VGS1 ist größer als die Schwellspannung Vth. (b) Off-Zustand: VGS2 ist kleiner als Vth.  
 
Metall – Oxid – Halbleiter (metal – oxide – semiconductor, MOS) unterhalb des Gates 
stellt einen Kondensator dar und gibt dem MOSFET seinen Namen. 
Das Potential am Source-Kontakt ist das Referenzpotential im Transistor und liegt 
gewöhnlich auf Masse (0V). Wird nun eine ausreichend hohe positive Spannung VGS an 
das Gate eines nMOSFET angelegt, so induziert das elektrische Feld in der MOS-
Kapazität (daher der Name Feldeffekttransistor) eine große Zahl von Elektronen im 
Kanal. So entsteht eine gut leitende Verbindung zwischen Source und Drain und bei 
angelegter Drain-Source-Spannung VDS kann ein Drainstrom ID fließen. Der Transistor 
ist eingeschaltet bzw. befindet sich im On-Zustand.  
Ist die Gatespannung VGS kleiner als die so genannte Schwellspannung Vth, befinden 
sich nur sehr wenige Elektronen im Kanal und die Verbindung zwischen Source und 
Drain hat eine sehr geringe Leitfähigkeit. Bei angelegter Drain-Source-Spannung kann 
praktisch kein Drainstrom mehr fließen, d.h. der MOSFET ist ausgeschaltet bzw. 
befindet sich im Off-Zustand. Ist der MOSFET bei VGS = 0 ausgeschaltet (Vth > 0), 
spricht man vom Anreicherungstyp (enhancement type bzw. normally-off). Ist er 
dagegen bei VGS = 0 eingeschaltet (Vth < 0), handelt es sich um den Verarmungstyp 
(depletion type bzw. normally-on). Für CMOS-Schaltungen verwendet man MOSFETs 
vom Anreicherungstyp.  
Heutzutage gibt es eine große Zahl verschiedener MOSFET-Konzepte, die sich im 
Design stark unterscheiden können. Sie alle basieren aber auf der prinzipiellen Struktur 
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aus Abbildung 2.1. Im nachfolgenden Abschnitt werden die wichtigsten MOSFET-
Varianten kurz vorgestellt. 
  
2.1.2. MOSFET-Konzepte  
A. Der konventionelle Bulk-MOSFET 
Der konventionelle Bulk-MOSFET stellt die ursprüngliche Variante des MOSFET dar 
und ist auch gegenwärtig noch der mit Abstand meistverwendete Transistor in der 
Digitaltechnik. Die Struktur eines Bulk-nMOSFET ist in Abbildung 2.2 skizziert. In ein 
einkristallines p- dotiertes Siliziumsubstrat, auch als Bulk bezeichnet, sind die hoch 
dotierten n+-Source- und Draingebiete eingebracht. Das „+“ kennzeichnet eine sehr 
hohe Konzentration von Dotanten (hier: Donatoren). Für die ohmschen Kontakte an 
Source und Drain werden Metall-Legierungen, in modernen MOSFETs vor allem aber 
Silizide verwendet. Das Gate besteht meist aus n+-Polysilizium und der Gateisolator aus 
SiO2, dem so genannten Gateoxid. Polysilizium ist, wie der Name schon sagt, kein 
Einkristall, sondern polykristallines Silizium. Der ursprüngliche Grund für die 
Einführung von Polysiliziumgates waren die qualitativ besseren und zuverlässigeren 
Gateoxide, die sich damit im Vergleich zu Metall-Gates herstellen ließen. Darüber 
hinaus lässt sich Polysilizium bei entsprechender Dotierung sowohl für n- als auch für 
pMOSFETs als Gatematerial einsetzen, ein entscheidender Vorteil für CMOS-
Technologien.  
Das Si-Substrat kann über den Bulk-Kontakt auf ein definiertes Potential gelegt werden, 
p-Si
SiO2
n+-Si n+-Si
Source Drain
Gate
Bulk
 
Abbildung 2.2 Schematischer Querschnitt eines Bulk-nMOSFET. 
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normalerweise auf Source-Potential (Masse). Mit der Gatespannung lässt sich nun das 
Potential sowie die Elektronen- und Löcherkonzentrationen an der Oberfläche des p-
Substrats (d.h. an der Grenzfläche zum Gateoxid) einstellen. Beim Anreicherungstyp ist 
bei VGS = 0 die Oberfläche mit Löchern angereichert oder bereits leicht verarmt. 
Letzteres ist normalerweise in nMOSFETs mit n+-Polysiliziumgates der Fall. Eine 
positive Gatespannung hat zur Folge, dass die positiv geladenen Löcher von der 
Oberfläche zurückgedrängt werden. Es entsteht eine Verarmungszone mit einer 
negativen Raumladung, die von den negativ geladenen Akzeptor-Ionen (Dotanten im p-
Gebiet) gebildet wird. Gleichzeitig werden die negativ geladenen Elektronen zur 
Oberfläche hingezogen. Ab einer bestimmten positiven Gatespannung ist die 
Elektronendichte an der Oberfläche größer als die Löcherdichte, d.h. der Leitungstyp 
kehrt sich um. Man spricht dann von Inversion. Der Inversionskanal ist nur wenige 
Nanometer dick und dünner als die Verarmungszone. Die maximale Ausdehnung der 
Verarmungszone hängt von der Dotierung ab und liegt im Bereich von einigen zehn bis 
einigen hundert Nanometern. Der Großteil des Substrats bleibt also unbeeinflusst von 
der Gatespannung. Damit der Transistor bei VGS = 0 auch tatsächlich abschaltet, darf 
kein Stromfluss zwischen Source und Drain im Inneren des Substrats möglich sein. Dies 
wird mit der p-Dotierung des Substrats und der daraus resultierenden n+pn+-Anordnung 
zwischen Source und Drain sichergestellt. Bei jeder angelegten Drain-Source-Spannung 
ist einer der beiden pn-Übergänge in Sperrichtung gepolt. Wichtig ist eine ausreichend 
hohe p-Dotierung, so dass die Raumladungszonen der beiden pn-Übergänge sich nicht 
gegenseitig beeinflussen. Dies ist mit zunehmender Skalierung immer schwieriger zu 
realisieren. Darüber hinaus machen sich bei hohen Substratdotierungen 
quantenmechanische Effekte wie Band-zu-Band-Tunneln bemerkbar, die zu einer 
Erhöhung des Leckstroms im ausgeschalteten Zustand beitragen. Der Bulk-MOSFET ist 
daher wahrscheinlich nicht bis zu extrem kleinen Gatelängen um 10nm skalierbar [4].  
Gegenwärtig haben die kleinsten kommerziellen Bulk-MOSFETs Gatelängen um 30nm, 
und kommen beispielsweise in den Intel® Core™ Prozessoren zum Einsatz [7].  
B. SOI MOSFETs 
Silicon-on-Insulator (SOI) MOSFETs haben Vorteile gegenüber dem konventionellen 
Bulk-MOSFET bezüglich der Skalierbarkeit. Der prinzipielle Aufbau eines SOI 
MOSFET ist in Abbildung 2.3 dargestellt. Die MOSFET-Strukturen sind hier in einer 
dünnen einkristallinen Siliziumschicht realisiert, die sich auf einer so genannten 
vergrabenen SiO2-Schicht (buried oxide, BOX) befindet. Je nach Dicke der Si-Schicht 
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SiO2
n+-Si n+-Si
S D
G
B
SiO2 (BOX)
p-Si
Si substrate
 
Abbildung 2.3 Schematischer Querschnitt eines SOI MOSFET. 
 
unterscheidet man zwischen teilweise verarmten (partially depleted, PD) und 
vollständig verarmten (fully depleted, FD) SOI MOSFETs. In PD SOI MOSFETs ist die 
Si-Schicht dicker als die maximale Ausdehnung der Verarmungszone. Es existiert also 
unterhalb der Verarmungszone ein vom Gate nicht kontrollierter Substratbereich, so 
dass hier im Prinzip die gleichen Forderungen bezüglich der Substratdotierung gelten 
wie beim Bulk-MOSFET. In FD SOI MOSFETs ist die Si-Schicht dünner als die 
Verarmungszone, so dass das gesamte Gebiet zwischen Source und Drain vom Gate 
kontrolliert werden kann. Bei sehr dünnen Si-Schichten ist keine p-Dotierung zum 
Unterdrücken von Leckströmen erforderlich und der Kanal kann auch undotiert bleiben. 
Man bezeichnet diese Transistoren als ultra-thin body (UTB) SOI MOSFETs. Das FD 
SOI Konzept ist also grundsätzlich besser für eine Skalierung bis zu extrem kleinen 
Gatelängen geeignet als der Bulk-MOSFET. Weitere Vorteile gegenüber dem Bulk-
MOSFET sind geringere parasitäre Kapazitäten sowie die bessere Isolierung gegenüber 
benachbarten Bauelementen. 
Die ersten kommerziellen SOI MOS-Schaltkreise kamen 1998 auf den Markt [2]. 
Seither wächst die Zahl der Anwendungen der SOI-Technologie ständig. Gegenwärtig 
kommen SOI MOSFETs zum Beispiel in AMD’s aktuellen Athlon™ und Phenom™ 
Prozessoren zum Einsatz [8].  
C. Multiple-Gate MOSFETs 
Die konsequente Weiterentwicklung des FD SOI Konzepts führte zu MOSFETs mit 
mehr als nur einem Gate, den so genannten Multiple-Gate (MG) MOSFETs. Im 
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Gegensatz zum gewöhnlichen planaren SOI MOSFET mit einem Gate an der 
Oberfläche, auch Single-Gate (SG) SOI MOSFET genannt, wird das Kanalgebiet in MG 
MOSFETs von verschieden Seiten aus gesteuert. Dadurch kann die Potentialbarriere 
zwischen Source und Drain effektiver mit der Gatespannung kontrolliert werden. 
Deshalb eignen sich MG MOSFETs besonders gut für eine Skalierung bis in den 
Bereich von 10nm Gatelänge und weniger [4]. 
Die Bauformen von MG MOSFETs sind vielfältig. Gegenwärtig am bedeutendsten sind 
MG Konzepte mit rechteckigem Querschnitt wie sie in Abbildung 2.4 skizziert sind. 
Dazu gehören Double-Gate (DG) MOSFETs mit zwei gegenüberliegenden Gates, Tri-
Gate (TG) MOSFETs mit Gates an drei Seiten sowie Gate-All-Around (GAA) 
MOSFETs bei denen der Kanal vollständig vom Gate umschlossen ist. Bei DG 
MOSFETs unterscheidet man je nach Lage der Gates zwischen planaren und vertikalen 
DG MOSFETs. Letztere bezeichnet man auch als FinFETs. Darüber hinaus gibt es MG 
Designs mit dreieckigem oder auch rundem Kanalquerschnitt [9]-[10].  
Verschiedene Gruppen haben bereits experimentelle DG MOSFETs [11]-[15], Tri-Gate 
MOSFETs [16]-[21] und auch GAA MOSFETs [22]-[27] erfolgreich hergestellt. Zwar 
gibt es noch keine kommerzielle Anwendung von MG MOSFETs, jedoch hat Intel im 
Mai 2011 angekündigt, die Massenproduktion von Tri-Gate MOSFETs mit 22nm 
Gatelänge bis Ende 2011 vorzubereiten [28]. 
 
Si
SiO2
Gate
(a) (b) (c)
DG TG GAA
 
Abbildung 2.4 Schematischer Aufbau verschiedener Muliple-Gate MOSFETs. (a) Double-Gate 
MOSFET, (b) Tri-Gate MOSFET (c) Gate-All-Around MOSFET. 
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2.2. Gleichstromverhalten 
2.2.1. Kennlinien  
In allen gut konstruierten MOSFETs haben die Gleichstromkennlinien den gleichen 
prinzipiellen Verlauf. Man unterscheidet Ausgangskennlinien ID(VDS) und 
Transferkennlinien (Übertragungskennlinien) ID(VGS). Eine Eingangskennlinie wie beim 
Bipolartransistor gibt es nicht, da der Eingangsstrom, also der Gatestrom IG, praktisch 
Null ist. Die Kennlinien von n-Kanal und p-Kanal MOSFETs unterscheiden sich 
qualitativ nur im Vorzeichen der Spannungen und Ströme (positiv im nMOSFET, 
negativ im pMOSFET). Abbildung 2.5 zeigt das Ausgangskennlinienfeld eines 
nMOSFET. Die einzelnen Kennlinien ID(VDS) unterscheiden sich aufgrund der 
unterschiedlichen Gatespannung VGS. Die Kennlinien lassen sich in zwei Bereiche 
unterteilen, in den aktiven oder linearen Bereich und den Pinch-Off- oder 
Sättigungsbereich. Im Sättigungsbereich ist der Drainstrom nahezu unabhängig von VDS 
und wird vor allem von VGS bestimmt. Die Grenze zwischen aktivem Bereich und 
Sättigungsbereich befindet sich bei einer Drain-Source-Spannung von VDS = VGS – Vth.  
In Abbildung 2.6 ist eine typische Transferkennlinie im linearen und im 
logarithmischen Maßstab dargestellt. Im linearen Maßstab wird deutlich, dass erst ab 
VGS > Vth ein merklicher Drainstrom fließt. Der logarithmische Maßstab zeigt darüber 
hinaus, dass auch bei VGS < Vth, im so genannten Subthresholdbereich, der Drainstrom 
nicht null ist. Anhand der Transferkennlinie lassen sich die wichtigsten Kenngrößen des 
MOSFET, welche in dieser Arbeit betrachtet werden, erläutern. 
VDS = VGS - Vth
VGS
VDS
ID
 
Abbildung 2.5 Ausgangskennlinienfeld eines nMOSFET. Die gestrichelte Linie kennzeichnet die 
Grenze zwischen aktivem Bereich und Sättigungsbereich. 
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ID
(a) Vth VGS
logID
(b)
Ith
Vth VGS
 
Abbildung 2.6 Transferkennlinie eines nMOSFET im (a) linearen und (b) logarithmischen Maßstab. 
 
2.2.2. Wichtige Kenngrößen 
Die wichtigsten Kenngrößen des MOSFET lassen sich besonders anschaulich anhand 
der Transferkennlinie erläutern.  
Schwellspannung 
Als Schwellspannung Vth wird die Gatespannung bezeichnet, bei der gerade ein 
leitfähiger Kanal gebildet wird. Sie stellt die Grenze zwischen Subthresholdbereich und 
On-Zustand dar. Obwohl es sich bei Vth um eine eher willkürliche Größe handelt, ist sie 
ein wichtiger Parameter in den meisten analytischen MOSFET-Modellen und muss 
beim Design von Schaltungen berücksichtigt werden. In den folgenden Untersuchungen 
wird eine messtechnische Definition der Schwellspannung verwendet. Hier ist Vth die 
Gatespannung, bei der ein bestimmter Drainstrom ID = Ith fließt. Es gilt 
  
G
eff7
th A10 L
wI  ,       (2-1) 
wobei weff die effektive Gateweite und LG die Gatelänge des Transistors bezeichnet. Die 
Definition von weff hängt vom Transistortyp ab. In planaren (Single-Gate) MOSFETs ist 
weff gleich der tatsächlichen Gateweite WG. In MG MOSFETs tragen zu weff die Weiten 
aller den Kanal steuernden Gates bei. So ist z.B. in DG MOSFETs weff = 2WG.  
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Der Strom Ith ist proportional zu einer bestimmten Elektronenschichtkonzentration nS = 
nSth im Kanal von nMOSFETs. Typische Werte für nSth liegen im Bereich von 1010cm-2. 
Ein nSth-Kriterium eignet sich besonders für die Bestimmung der Schwellspannung von 
 Source und Drain.  
Mit Subthreshold Slope S wird der inverse Anstieg der logarithmischen 
ie im Subthresh
MOS-Strukturen ohne
Subthreshold Slope  
Transferkennlin oldbereich bezeichnet.  
1
GS
D )( 



dV
IlgdS        (2-2)   

Er beschreibt die Güte des Abschaltverhaltens und sollte so klein wie möglich sein. Für 
LangkanaleigenschafteMOSFETs mit n kann S mit   
  



ox
deplB 110
C
ln
q
TkS       (2-3) 
abgeschätzt werden [29]. Dabei bezeichnet Cdepl die Verarmungskapazität, Cox die 
Oxidkapazität, kB die Boltzmannkonstante, T die Temperatur und q die 
Elementarladung. Der Ausdruck kBT/q wird auch Temperaturspannung VT genannt und 
beträgt bei Zimmertemperatur (T = 300K) etwa 26mV. Im Bulk-MOSFET ist Cdepl die 
Kapazität der Verarmungszone unterhalb des Gates, in FD SOI MOSFETs die Kapazität 
der Reihenschaltung aus Verarmungskapazität der Si-Schicht und der Kapazität des 
BOX. In gut designten FD SOI MOSFETs ist Cdepl << Cox, so dass
 C
 die theoretische 
untere Grenze von S  60mV/dec erreicht wird (d.h. eine Änderung der Gatespannung 
 bewirkt eine Änderung des Drainstroms um eine Dekade).  
Mit Steilheit (transconductance) gm bezeichnet man den Anstieg der Transferkennlinie 
ßstab. 
um 60mV
Steilheit 
im linearen Ma
const.GS
D
m  dV
dIg        (2-4)   
DS V
Sie ist ein Maß für die Gate-Steuerwirkung im On-Zustand und sollte so groß wie 
möglich sein. 
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On-Strom und Off-Strom 
Der On-Strom Ion und der Off-Strom Ioff sind wahrscheinlich die beiden wichtigsten 
r MOSFETs in digitalen haltungen. Sie sind folgendermKenngrößen fü Sc aßen definiert 
  )( DDDSGSDon VVVII  , )0( DDDSGSDoff VV,VII  , (2-5) 
wobei VDD die Betriebsspannung der Schaltung ist. Mit Hilfe dieser beiden Ströme lässt 
sich eine Reihe wichtiger Eigenschaften des einzelnen Transistors sowie der gesamten 
Schaltung abschätzen. Zum Beispiel geht Ion in die so genannte CV/I-Metrik ein, ein 
  
Maß für die intrinsische Verzögerungszeit  des MOSFET [30]. 
onI
Dabei gibt C = CG + Cpar die gesamte Gatekapazität des Transistors an, inklusive der 
intrinsischen Gatekapazität CG sowie parasitärer Überlappungs- und Streukapazitäten 
Cpar. Für ein geringes  sollte Ion möglichst groß s
DDVC          (2-6) 
ein. Der Reziprokwert 1/ ist ein Maß 
ür die stat
für die maximale Schaltfrequenz des MOSFET.  
Der Off-Strom ist f ische Verlustleistung des MOSFET,  
  DDoffstat VIP  ,       (2-7) 
erantwortlich und sollte daher möglichst klein sein.  
retischen 
rundlagen erläutert und die für die Arbeit wichtigen Kenngrößen vorgestellt. 
v
 
2.3. Hochfrequenzeigenschaften  
Neben den typischen Anwendungen in der Digitaltechnik spielen MOSFETs in 
analogen Hochfrequenzschaltungen eine immer wichtigere Rolle. Zur Charakterisierung 
von Transistoren für solche Anwendungen werden üblicherweise Kenngrößen 
verwendet, die aus dem Kleinsignalverhalten der Bauelemente abgeleitet sind. In den 
folgenden Abschnitten werden die zum Verständnis notwendigen theo
G
 
2.3.1. Kleinsignalparameter 
Wird ein Transistor in einem bestimmten Gleichstromarbeitspunkt betrieben, so kann 
die Wirkung kleiner Änderungen um den Arbeitspunkt durch einen Satz von 
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Kleinsignalparametern vollständig beschrieben werden. Zu diesem Zweck wird der 
Transistor als Vierpol (auch Zweitor, two-port) betrachtet, eine Black Box, deren 
Klemmverhalten durch eine Reihe von Vierpolgleichungen gegeben ist. Eine typische 
Vierpolschaltung ist in Abbildung 2.7 zu sehen. Mit i1 und v1 werden Eingangstrom und 
Eingangsspannung des Vierpols bezeichnet, mit i2 und v2 Ausgangstrom und 
Ausgangsspannung. Da es sich hierbei um sinusförmige Wechselgrößen handelt, 
werden kleine Buchstaben verwendet. 
Vierpolv1 v2
i1 i2
aktiver
Zweipol
passiver
Zweipol
i1 i2
 
 verwendet man gewöhnlich die so genannten Leitwert- 
oder Y-Parameter oder auch die Hybrid- oder H-Parameter. Die dazugehörigen 
ngen lauten  
     (2-8) 
g von Y-Param
leiten. Bei wechselstrommäßigem Kurzschluss 
am Eingang (v1 = 0) bzw. am Ausgang (v2 = 0) folgen aus (2-8) die 
Definitionsgleichungen der Y-Parameter 
Abbildung 2.7 Prinzipielle Vierpolschaltung. 
 
Generell kann jeder Vierpol durch verschiedene äquivalente Sätze von 
Kleinsignalparametern beschrieben werden, beispielsweise durch Y-, H-, Z- oder A-
Parameter. Für Transistoren
Vierpolgleichu
  2121111
vyvyi
vyvyi


  
2221212
bei Verwendun etern sowie 
  
2221212
2121111
vhihi
vhihv


       (2-9) 
bei Verwendung von H-Parametern. Alle Größen in (2-8) und (2-9), die 
Kleinsignalparameter sowie die Spannungen und Ströme sind komplex und haben im 
Allgemeinen frequenzabhängige Beträge. Aus den Vierpolgleichungen lassen sich die 
Definitionen der Kleinsignalparameter ab
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.         , 
,         , 
02
2
22
01
2
21
02
1
12
01
1
11
12
12




vv
vv
v
iy
v
iy
v
iy
v
iy
     (2-10) 
 
2.3.2. Grenzfrequenzen 
Mit Hilfe der Kleinsignalparameter lassen sich wichtige Transistorkenngrößen 
definieren, zum Beispiel die Kurzschlussstromverstärkung 
  
11
21
21 y
yh  ,        (2-11) 
oder die unilaterale Leistungsverstärkung nach Mason [31] 
   )()()()(4 21122211
2
1221
yReyReyReyRe
yy
U 
 .    (2-12) 
Beide Größen hängen stark von der Frequenz f ab. Bei hohen Frequenzen zeigen sie 
einen typischen Abfall von etwa 20dB/dec (Abbildung 2.8). Die Einheit Dezibel (dB) 
ist für h21 und U unterschiedlich definiert, nämlich 
    2121 20dB hlgh         (2-13) 
sowie 
    UlgU 10dB  .       (2-14) 
fmax
log(f)
V
er
st
är
ku
ng
 (d
B
)
fT
0 dB
h21 U
 
Abbildung 2.8 Typische Frequenzabhängigkeiten von h21 und U. 
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Entsprechend Abbildung 2.8 lassen sich für jeden Transistor zwei charakteristische 
Frequenzen angeben, die Grenzfrequenzen fT und fmax. Die Transitfrequenz fT ist 
definiert als die Frequenz, bei der der Betrag von h21 gleich 1 (bzw. 0dB) wird. Das 
bedeutet, bei Frequenzen größer als fT kann der Transistor den Eingangsstrom nicht 
mehr verstärken. Die maximale Schwingfrequenz fmax ist die Frequenz, bei der U gleich 
1 (bzw. 0dB) wird. Dementsprechend findet bei Frequenzen oberhalb von fmax keine 
Leistungsverstärkung mehr statt. Bei der Bestimmung von fT und fmax macht man sich 
das typische Frequenzverhalten von h21 und U zunutze. Für eine Messfrequenz fm, die 
viel kleiner als fT oder fmax sein kann, werden h21 und U bestimmt. Durch Extrapolation 
mit -20dB/dec lassen sich daraus die Grenfrequenzen fT und fmax ermitteln. Hierbei gilt 
  21mT hff          (2-15) 
und 
  Uff  mmax .       (2-16) 
Ein praktisches Hilfsmittel zur Abschätzung von fT und fmax stellen analytische 
Näherungslösungen dar, die sich auf ein bestimmtes Kleinsignalersatzschaltbild des 
betrachteten Transistors beziehen. Abbildung 2.9 zeigt ein für MOSFETs häufig 
verwendetes Kleinsignalersatzschaltbild [32]-[34]. Es beinhaltet alle wichtigen 
intrinsischen und parasitären Elemente eines MOSFET mit Ausnahme von 
Leitungsinduktivitäten. Ein Bulk-Anschluss wird nicht explizit berücksichtigt, da er die 
Ersatzschaltung unnötig verkomplizieren würde und seine Wirkung mit den 
vorhandenen Elementen ausreichend gut beschrieben werden kann. Die Bezeichnungen 
der Elemente sind in Tabelle 2.1 zusammengefasst.  
v1 =vGS v2 =vDS
i1 = iG
vGS' vDS'
RG RD
RS
CGS
CGD
CDS
gme-jvGS'
gDS
i2 = iD
 
Abbildung 2.9 Kleinsignalersatzschaltbild für einen MOSFET mit parasitären Elementen. 
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gm  Steilheit des inneren Transistors 
gDS Drainleitwert des inneren Transistors 
CGS  Gate-Source Kapazität 
CGD  Gate-Drain Kapazität 
CDS  Drain-Source Kapazität 
RG Gatewiderstand 
RS Sourcewiderstand 
RD Drainwiderstand 
 
Tabelle 2.1 Bezeichnung der Elemente des Ersatzschaltbildes in Abbildung 2.9. 
 
Die spannungsgesteuerte Stromquelle im Ersatzschaltbild ist im Wesentlichen durch die 
Steilheit gm des inneren Transistors1 definiert. Bei sehr hohen Frequenzen kann jedoch 
der Drainstrom Änderungen der Gatespannung nicht mehr unmittelbar folgen, was mit 
dem Faktor e-j berücksichtigt wird. Dabei ist  = 2f die Kreisfrequenz, j die 
imaginäre Einheit und  eine Zeitkonstante, die mit der Dauer des Elektronentransports 
vom Source-Ende zum Drain-Ende des Kanals zusammenhängt [35].  
Der Drainleitwert ist definiert als  
  
const.DS
D
DS
GS

VdV
dIg .       (2-17) 
Die Kapazitäten CGS und CGD lassen sich sehr anschaulich mit Hilfe der Ladung auf der 
Gateelektrode QGate definieren, 
  
const.GS
Gate
GS
GD

VdV
dQC        (2-18) 
und 
  
const.GD
Gate
GD
GS

VdV
dQC ,       (2-19) 
                                                 
1 Als innerer Transistor wird hier der Transistor ohne externe parasitäre Elemente, d.h. ohne RG, RS und 
RD bezeichnet.  
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wobei VGD die Spannung zwischen Gate und Drain bezeichnet. Die Spannungen in (2-
17) bis (2-19) sind in Übereinstimmung mit Abb. 2.9 die Spannungen am inneren 
Transistor.  
Die Drain-Source-Kapazität CDS kann man als die Kapazität des Substrats interpretieren 
[36]. Sie beschreibt die kapazitive Kopplung von Source und Drain. In SOI MOSFETs 
z.B. geschieht das zu einem wesentlichen Teil über das vergrabene Oxid.  
Analysiert man das Ersatzschaltbild in Abbildung 2.9 unter Berücksichtigung der 
Gleichungen (2-10) – (2-12) sowie (2-15) und (2-16), lassen sich fT und fmax mit Hilfe 
der Ersatzelemente ausdrücken. Man kann beispielsweise zeigen, dass im Fall CDS << 
CGS ,CGD näherungsweise gilt 
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wobei 
SmDSDS )(1 RgRRgN  . 
Mehr Details zur Herleitung und zur Genauigkeit von (2-20) und (2-21) sind in Anhang 
A zu finden. Gleichung (2-20) entspricht exakt dem bekannten Ausdruck für fT von 
Tasker und Hughes [37]. Im Grenzfall vernachlässigbarer RS und RD vereinfacht sich (2-
20) zu der wohl am häufigsten verwendeten Formel für fT, 
  
)(2 GDGS
m
T CC
gf   .       (2-22) 
Im Unterschied zu (2-20) und (2-22) ist Gleichung (2-21) ein neuer Ausdruck für fmax, 
der in der vorliegenden Arbeit erstmals vorgestellt wird. Der Vorteil von (2-21) 
gegenüber ähnlichen Gleichungen anderer Autoren [35], [38]-[40] besteht darin, dass in 
(2-21) auch der Einfluss von RD auf fmax berücksichtigt wird.  
Die Verwendung von (2-20) und (2-21) ist dann sinnvoll, wenn die Ersatzelemente 
bekannt sind oder sich relativ leicht bestimmen lassen. Darüber hinaus bieten sie die 
Möglichkeit, Trends abzuschätzen bzw. Trends gemessener oder simulierter 
Grenzfrequenzen zu interpretieren. 
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2.4. Skalierung von MOSFETs in den Nanometerbereich  
2.4.1. Kurzkanaleffekte 
Die Verkleinerung der Bauelementedimensionen ist seit Erfindung des Integrierten 
Schaltkreises (integrated circuit, IC) die wichtigste Voraussetzung für die ständige 
Erhöhung der Komplexität von ICs. Außer der Verringerung des Platzbedarfs pro 
Transistor soll mit der Skalierung vor allem die Schaltgeschwindigkeit 1/ erhöht 
werden. Besonders wichtig dafür ist eine Verkleinerung der Gatelänge. Die bloße 
Reduzierung von LG hat jedoch eine Reihe unerwünschter Kurzkanaleffekte zur Folge, 
von denen die beiden wichtigsten im Folgenden kurz erläutert werden sollen.    
A. Schwellspannungsabfall (Threshold Voltage Roll-Off) 
Der auffälligste Effekt bei einer Kanallängenverkürzung ist die Verringerung der 
Schwellspannung, auch Vth-Roll-Off genannt. Dieser Effekt wird häufig als der 
Kurzkanaleffekt angesehen. Er lässt sich sehr anschaulich mit dem Modell der 
Ladungsteilung (charge sharing) nach Yau [41] beschreiben. In Abbildung 2.10 sind die 
Vermungszonen in einem Lankanal- und einem Kurzkanaltransistor skizziert. Das 
Kanalgebiet wird durch das Gatefeld verarmt, zu einem gewissen Anteil aber auch 
durch die Raumladungszonen der n+p-Übergängen an Source und Drain. Dieser Anteil 
ist umso größer, je kürzer der Kanal ist. Das führt dazu, dass bei Erhöhung von VGS die 
Inversion im Kurzkanaltransistor früher einsetzt als im Langkanaltransistor. Die 
Schwellspannung des Kurzkanaltransistors ist also kleiner. Die Schwellspannung hängt 
umso stärker von LG ab, je kürzer der Kanal ist. Dieser Effekt ist deshalb so kritisch für 
integrierte Schaltungen, da dadurch Fertigungstoleranzen verstärkt zu unterschiedlichen 
Vth nominell gleichartiger MOSFETs führen können, was sich negativ auf 
 
Abbildung 2.10 Raumladungszonen im Bulk-MOSFET [42]. (a) Langkanaltransistor. (b) Kurzkanal-
transistor. 
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Geschwindigkeit und Verlustleistung, eventuell auch auf die Funktionsfähigkeit des IC 
auswirkt. 
B. DIBL 
Bei sehr kurzen Kanälen wird die Höhe der Potentialbarriere zwischen Source und 
Drain nicht mehr ausschließlich von der Gatespannung bestimmt, sondern kann auch 
durch eine positive Drain-Source-Spannung verringert werden. Dieser Effekt wird 
Drain-Induced Barrier Lowering, kurz DIBL, genannt [43]. In Abbildung 2.11 ist der 
Einfluss von VDS auf die Barrierenhöhe im Langkanal- und im Kurzkanaltransistor 
skizziert. Der DIBL-Effekt bewirkt in erster Linie eine Verringerung der 
Schwellspannung mit steigendem VDS. Dies wird gewöhnlich mit dem Parameter DIBL 
quantifiziert. 
  
DS
th
V
VDIBL 
         (2-23) 
Die Einheit von DIBL ist mV/V. Ein DIBL von -15mV/V bedeutet demnach, dass sich 
die Schwellspannung des MOSFET um 15mV verringert, wenn VDS um 1V erhöht wird. 
(a)
0.5
0.1
0.0
VDS (V)
DrainSource
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DrainSource
 
Abbildung 2.11 Leitbandkante im nMOSFET zwischen Source und Drain im Off-Zustand. (a) Lang-
kanaltransistor. (b) Kurzkanaltransistor. 
 
2.4.2. Konventionelle Skalierung  
Um zu verhindern, dass bei einer Verkleinerung der MOSFET-Abmessungen die oben 
beschriebenen Kurzkanaleffekte das Bauelementeverhalten beeinträchtigen, wurde eine 
Reihe von grundlegenden Prinzipien der Skalierung entwickelt. Die drei wichtigsten 
Konzepte heißen Konstantfeldskalierung [3], allgemeine Skalierung [44] und 
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Konstantspannungsskalierung [29]. Das Prinzip bei der Konstantfeldskalierung beruht 
auf der Idee, alle lateralen und vertikalen Abmessungen sowie die angelegten 
Spannungen um den gleichen Faktor zu reduzieren, so dass die elektrischen Felder im 
Bauelement unverändert bleiben. Dieses Prinzip berücksichtigt jedoch nicht, dass die 
Halbleitereigenschaften wie z.B. die Bandlücke (bandgap) EG unverändert bleiben, so 
dass die Schwellspannung nicht im gleichen Maße reduziert wird [29]. Aus diesem 
Grund werden bei der allgemeinen Skalierung die Spannungen weniger stark skaliert als 
die Abmessungen bzw. bleiben bei der Konstantspannungsskalierung unverändert. Das 
hat jedoch höhere Leistungsdichten und Feldstärken im Transistor zur Folge. Ein 
weiteres grundlegendes Problem ist die Nichtskalierbarkeit des Subthresholdverhaltens. 
Nach Gleichung (2-3) kann S einen Minimalwert, welcher nur von der 
Temperaturspannung abhängt, nicht unterschreiten. Eine Verringerung von Vth hat daher 
grundsätzlich einen höheren Off-Strom zur Folge.  
Trotz der angesprochenen Probleme basierte die Skalierung des Bulk-MOSFET in der 
Vergangenheit im Wesentlichen auf diesen drei Konzepten. Die Miniaturisierung des 
Bulk-MOSFET stößt jedoch in Bereichen von einigen 10nm Gatelänge an fundamentale 
Grenzen. Die auftretenden Probleme sowie Möglichkeiten zu deren Lösung sollen im 
Folgenden kurz erläutert werden. 
 
2.4.3. Probleme im Nanometerbereich 
Band-zu-Band Tunneln 
Bei der Skalierung des Bulk-MOSFET ist es notwendig, die Substratdotierung zu 
erhöhen. Für Gatelängen im Bereich von wenigen 10nm sind sehr hohe Dotierungen in 
der Größenordnung von 1019cm-3 notwendig, so dass besonders am drainseitigen pn-
Übergang sehr hohe Feldstärken auftreten. Dadurch kommt es verstärkt zu 
quantenmechanischem Band-zu-Band Tunneln, wodurch der Off-Strom erhöht wird 
[45]. Dieses Problem kann im Prinzip nur durch den Übergang zu FD SOI MOSFETs 
mit geringer Kanaldotierung umgangen werden.  
Dotierungsfluktuationen 
Bereits in MOSFETs mit LG  100nm liegt die Anzahl der Dotierungsatome in der vom 
Gate kontrollierten Verarmungszone in der Größenordnung von einigen Hundert. Das 
bedeutet, die Kanaldotierung kann nicht mehr als ein Kontinuum von definierter Dichte 
 
 
 
24  KAPITEL 2. GRUNDLAGEN  
 
angesehen werden, sondern viel eher als eine Ansammlung von einzelnen Atomen. In 
Simulationen [46] konnte gezeigt werden, dass bei solchen Dimensionen nicht nur die 
absolute Anzahl sondern auch die mikroskopische Verteilung der Dotanten einen 
bedeutenden Einfluss auf die Schwellspannung des Transistors hat. Da die Zahl von 
Dotierungsatomen in einem Volumenelement des Kanalgebiets zufällig ist, kann auch 
die Schwellspannung von MOSFETs mit gleicher integraler Kanaldotierung gewissen 
Schwankungen unterliegen. Abbildung 2.12 zeigt simulierte Transferkennlinien [46] 
von 24 MOSFETs mit unterschiedlicher Dotantenverteilung bei gleicher integraler 
Dotierung (NA = 8.61017cm-3). Es ist zu sehen, dass die Kennlinien auf der 
Spannungsachse gegeneinander verschoben sind. Die mittlere Schwankung von Vth 
beträgt hier etwa 20mV. Diese Schwankungen werden durch Quanteneffekte noch 
verstärkt und sind umso größer, je kleiner die Kanalabmessungen sind [47]. Für 
MOSFETs mit einer effektiven Kannallänge von 30nm wurde in Simulationen eine Vth-
Unbestimtheit von 100mV ermittelt [48]. Das ist für CMOS-Anwendungen zu viel. 
Einen Ausweg bieten hier FD SOI Konzepte, sowohl SG als auch MG MOSFETs, mit 
undotiertem Kanal. Bei solchen MOSFETs besteht jedoch nicht mehr die Möglichkeit, 
Vth über die Kanaldotierung zu definieren. Die Schwellspannung kann dann nur noch 
über die Austrittsarbeit des Gatematerials eingestellt werden. Für CMOS-Anwendungen 
werden sogenannte Midgap-Materialien benötigt [2]. Das sind Metalle deren 
Fermikante nahe der Mitte der Silizium-Bandlücke liegt, zum Beispiel Wolfram (W), 
Titannitrid (TiN) oder auch Kobaltsilizid (CoSi2) mit einer Austrittsarbeit M im 
Bereich von 4.6eV [49].  
 
Abbildung 2.12 Simulierte Transferkennlinien (hier Soucestrom IS anstelle ID) bei zufälliger Verteilung 
der Dotanten. Die integrale Kanaldotierung ist bei allen Transistoren gleich [46]. 
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Verarmung im Polysilizium-Gate (Polydepletion) 
Die Verwendung von Polysilizium als Gatematerial führt in extrem skalierten 
MOSFETs zu einem weiteren Problem. Durch das elektrische Feld im Gatedielektrikum 
wird nicht nur das Kanalgebiet verarmt sondern auch das Polysilizium-Gate an der 
Grenze zum Gateoxid [50]-[51]. Die Verarmungszone im Polysilizium wirkt wie ein 
zusätzliches Dielektrikum und die tatsächliche Gatekapazität verringert sich dadurch. 
Das hat negative Auswirkungen auf das Abschaltverhalten und den On-Strom. Dieser 
Effekt ist umso größer, je dünner das Gatedielektrikum ist. Bei Oxidicken von tox  1nm 
ist er nicht mehr zu vernachlässigen. Der Ausweg ist auch hier die Verwendung von 
Metallen als Gatematerial. 
Gateoxid 
Bei sehr dünnen Oxiden oder sehr hohen Feldstärken im Gateoxid ist die 
Potentialbarriere für Elektronen so schmal, dass sie hindurch tunneln können. Es 
entsteht ein unerwünschter Gatestrom, der in hoch integrierten Schaltungen einen 
erheblichen Beitrag zur statischen Verlustleistung liefern kann. Ab Oxiddicken tox < 
2nm werden die Tunnelströme zu groß für viele Anwendungen [52]. MOSFETs mit 
Gatelängen im 10nm-Bereich benötigen jedoch wesentlich dünnere Oxide [4]. 
Ein Ausweg ist die Verwendung von Isolatoren mit einer größeren 
Dielektrizitätskonstante (DEK) als die von SiO2, den so genannten high-K Materialien. 
Diese können bei gleicher Gatekapazität physikalisch dicker gemacht werden, was die 
Tunnelströme reduziert. Die äquivalente Oxiddicke EOT eines solchen Dielektrikums, 
d.h. die Dicke, die ein Gateisolator aus SiO2 für die gleiche Gatekapazität haben müsste, 
ergibt sich aus 
  d
r
SiO2r, tEOT  

.       (2-24) 
Dabei ist td die Dicke des Dielektrikums, r ist dessen relative DEK und r,SiO2 die 
relative DEK von SiO2.  
Verschiedene high-K Materialien kommen infrage. Naheliegend ist zum Beispiel die 
Verwendung von Siliziumnitrid (Si3N4) mit r  7.5 (zum Vergleich: r,SiO2  3.9). Es 
wird in der Siliziumtechnologie häufig verwendet, beispielsweise als Maskenmaterial. 
Für die Anforderungen in extrem skalierten MOSFETs ist seine DEK aber noch zu 
gering.  
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Gegenwärtig konzentriert sich der Großteil der Forschungs- und Entwicklungsarbeiten 
auf high-K Dielektrika mit einer relativen DEK von mehr als 20, wie z.B. Hafniumoxid 
(HfO2) oder auch Zirkoniumoxid (ZrO2), beide mit r  25 [53]. Die größten Probleme 
liegen derzeit noch in der Zuverlässigkeit solcher Dielektrika, der thermischen Stabilität 
sowie unerwünschter Effekte wie Hysteresen oder der Reduzierung der 
Elektronenbeweglichkeit [54]-[56]. 
Letzteres ist eine direkte Folge der höheren dielektrischen Polarisation in high-K 
Materialien im Vergleich zu SiO2. Die Dipole im Dielektrikum sind die Quelle 
optischer Phononen, an welchen Elektronen im Kanal gestreut werden können [57]. 
Eine höhere Zahl von Streuprozessen macht sich makroskopisch als eine Verringerung 
der Elektronenbeweglichkeit bemerkbar.  
Ein Ausweg ist auch hier die Verwendung eines Metallgate [58]-[59]. Durch die extrem 
hohe Elektronendichte im Metall werden die Dipole im Dielektrikum abgeschirmt und 
die Einkopplung von optischen Phononen in den Kanal verringert sich deutlich.  
Im Jahr 2007 ging bei Intel der erste Prozessor mit high-K Dielektrikum und 
Metallgates in Massenproduktion [59].  
Direktes Tunneln von Source nach Drain 
Ein weiterer Tunneleffekt kann das elektrische Verhalten extrem skalierter MOSFETs 
beeinträchtigen. Bei entsprechend kleiner Kanallänge ist die Potentialbarriere zwischen 
Source und Drain so schmal, dass die Elektronen direkt hindurch tunneln können (SD-
Tunneln). Dadurch wird der Off-Strom erhöht und S steigt. Anders als Band-zu-Band-
Tunneln ist SD-Tunneln unabhängig von der Kanaldotierung und stellt ein 
fundamentales Limit für die Skalierung von MOSFETs dar. Theoretische Arbeiten 
haben jedoch gezeigt, dass dieser Effekt erst ab Gatelängen jenseits 10nm von 
Bedeutung ist [60]-[63]. In [60] und [62] wird die ultimative Grenze bei LG  5nm 
angegeben.  
Ausbildung von Subbändern (Quantum Confinement) 
Die Elektronen im Inversionskanal eines MOSFET bewegen sich in einem schmalen 
Potentialgraben. Ihre Bewegungsfreiheit ist in einer oder auch zwei Dimensionen 
eingeschränkt, was sich in einer Quantisierung des Leitungsbandes im Potentialgraben 
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bemerkbar macht. Man spricht von Quantum Confinement2. Es kommt zur Ausbildung 
von Subbändern, deren Grundzustandsenergie oberhalb der Leitbandkante liegt [29].  
Im Bulk-MOSFET wird der Potentialgraben durch das große senkrechte Feld an der 
Oberfläche verursacht, was gleichbedeutend ist mit einer starken Bandverbiegung [Abb. 
2.13(a)]. In fully depleted SG oder MG MOSFETs stellt die Siliziumschicht selbst 
bereits einen Potentialgraben für Elektronen dar [Abb. 2.13(b)]. Die Wirkung des 
Quantum Confinement ist hier umso stärker, je kleiner der Kanalquerschnitte ist.  
          
        (a)              (b) 
Abbildung 2.13 Potentialgraben und Subbandenergien im (a) Bulk-MOSFET und (b) Double-Gate 
MOSFET [2].  
 
Die Ausbildung von Subbändern hat im Wesentlichen zwei Auswirkungen auf das 
elektrische Verhalten. Einerseits ist im Vergleich zur klassischen Erwartung die 
Schwellspannung größer, andererseits die Steilheit geringer. Der zweite Effekt führt zu 
einer Reduzierung des On-Stroms. Für die Skalierung ist jedoch der erste Effekt 
problematischer, weil dadurch Vth-Schwankungen infolge von Technologietoleranzen 
verstärkt werden. Im Falle des Bulk-MOSFET spielen die bereits erwähnten 
Dotierungsfluktuationen eine Rolle. Besonders kritisch bei FD SOI MOSFETs sind 
Toleranzen der Querschnittsgeometrie. Bei Abmessungen von wenigen Nanometern 
werden die Quanteneffekte so stark, dass bereits Abweichungen im Bereich von 
                                                 
2 Eine wirklich gute deutsche Übersetzung des englischen Begriffs Quantum Confinement gibt es nicht. 
Eine mögliche Variante wäre zum Beispiel „quantenmechanische (Größen-)Beschränkung (freier 
Elektronen…)“.  
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Atomlagen zu erheblichen Änderungen der Schwellspannung führen [64]-[66].  
Inwiefern dieser Effekt eine fundamentale Grenze der Skalierung darstellt, hängt also 
wesentlich von der technologischen Entwicklung ab. Wenn es gelingt, Strukturbreiten 
und Schichtdicken auf die Atomlage genau in Massenproduktion zu fertigen, lassen sich 
die Auswirkungen des Quantum Confinement beherrschen. 
 
Fazit 
Zukünftige extrem skalierte MOSFETs werden standardmäßig Metall-Gates und 
Gateisolatoren aus high-K Material besitzen. Der Bulk-MOSFET wird mit großer 
Wahrscheinlichkeit nicht bis zu Gatelängen um 10nm skaliert werden können. Die 
ultimativen MOSFETs basieren höchstwahrscheinlich auf FD SOI-Konzepten (SG, 
MG) mit undotiertem Kanal. Deshalb werden in den folgenden Untersuchungen 
ausschließlich solche MOSFET-Typen betrachtet.  
 
Kapitel  3 
Simulation und Modellierung 
nanoskalierter MOSFETs  
 
Grundlage dieser Arbeit ist die numerische Bauelementesimulation. Dieses Hilfsmittel 
ermöglicht es, eine Vielzahl unterschiedlicher Transistorstrukturen in einem weiten 
Designbereich mit angemessener physikalischer Genauigkeit zu beschreiben. Eine 
umfassende Berücksichtigung aller auftretenden physikalischen Effekte ist jedoch, 
wenn überhaupt, nur mit extrem großen Rechenaufwand möglich. Besonders 
problematisch ist beispielsweise die gleichzeitige und selbstkonsistente Beschreibung 
von nichtstationärem Ladungstransport einerseits und Quantum Confinement 
andererseits. Deshalb wurden im Rahmen dieser Arbeit bestimmte Effekte mit Hilfe 
analytischer Modelle untersucht. 
Nach einem kurzen Überblick über die derzeit relevanten Simulationsverfahren werden 
in den folgenden Abschnitten die in dieser Arbeit verwendeten Verfahren und Modelle 
vorgestellt und deren Auswahl begründet. Darüber hinaus werden verschiedene Aspekte 
des Ladungstransports sowie die Wirkung des Quantum Confinement in Nanometer-
MOSFETs genauer untersucht und diskutiert. 
 
3.1. Simulationsverfahren und -modelle 
Die Mehrzahl der heute üblichen numerischen Simulationsverfahren basiert auf einer 
semiklassischen Theorie der Halbleiter. Die quantenmechanische Beschreibung des 
Halbleiterkristalls liefert die grundlegenden Eigenschaften, wie die energetische Lage 
der beiden äußeren Energiebänder, Valenzband und Leitungsband, die Bandlücke (band 
gap) EG zwischen den Bändern, die Bandstruktur und die Zustandsdichten. Zur 
Beschreibung von Transportvorgängen werden quasi-klassische Teilchen eingeführt, die 
Elektronen im Leitungsband sowie die Löcher im Valenzband. In Analogie zu freien 
Elektronen können Elektronen im Leitungsband mit einer effektiven Masse beschrieben 
werden, in der die Wirkung des periodischen Potentials des Kristallgitters berücksichtigt 
29 
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ist. In Transportmodellen, die auf der Lösung der Boltzmanngleichung beruhen, wird 
der Elektronentransport als eine Folge von Phasen freien Fluges und Stoßprozessen 
angesehen. Während der Freiflugphasen kann ein Elektron durch ein elektrisches Feld 
beschleunigt werden, wobei die Gesetze der Newtonschen Mechanik gelten. Ursachen 
für Stöße können Wechselwirkungen der Elektronen untereinander sein, vor allem aber 
Wechselwirkungen mit Störungen des idealen Kristallgitters, wie beispielsweise 
Dotanten, Grenzflächen oder Phononen (das sind Quasiteilchen zur Beschreibung von 
Gitterschwingungen).  
 
3.1.1. Transportmodelle 
Der Transport eines Ensembles von Elektronen lässt sich mit Hilfe der Boltzmann-
Transportgleichung (BTG) [67] 
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beschreiben. Dabei ist f = f(r, k, t) die Verteilungsfunktion des Ensembles1. Sie gibt die 
Wahrscheinlichkeit an, ein Elektron zu einer bestimmten Zeit t an einem bestimmten 
Ort r in einem Zustand k anzutreffen. Der Vektor k beschreibt den Zustand des 
Elektrons im Impulsraum. Der Vektor u ist die Geschwindigkeit des Elektrons im 
Zustand k,  ist die reduzierte Planck-Konstante ( 2/h ) und  der Gradient-
Operator im Impulsraum. Gleichung (3-1) sagt aus, dass eine zeitliche Änderung der 
Verteilungsfunktion durch Bewegung von Elektronen im Ortsraum infolge von 
Diffusionsvorgängen, durch Bewegung im Impulsraum infolge äußerer Kräfte F sowie 
durch Stöße (innere Kräfte) verursacht werden kann. Da die Beschreibung jedes 
einzelnen Stoßprozesses viel zu kompliziert wäre, wird der Stoßterm auf der rechten 
Seite gewöhnlich als Integral über die wahrscheinlichen Übergänge von einem k-
Zustand in einen anderen dargestellt. Der Transport von Löchern kann ebenfalls mit 
Gleichung (3-1) beschrieben werden.  
k
Die Lösung der BTG ist eine äußerst schwierige Aufgabe. Es handelt sich hierbei um 
eine so genannte Integro-Differentialgleichung mit sieben unabhängigen Variablen, für 
die es keine geschlossene Lösung gibt [68]. Durch eine Reihe von zum Teil sehr starken 
Annahmen lässt sich die BTG jedoch zu Transportmodellen vereinfachen, mit denen 
                                                 
1 Man bezeichnet ein Ensemble von Elektronen häufig auch als Elektronengas. 
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sich ein Grossteil der praktisch relevanten Fälle beschreiben lässt. Die verschiedenen 
Transportmodelle unterscheiden sich im Grad dieser Näherungen.  
Das einfachste Transportmodell ist das Drift-Diffusionsmodell (DDM). Es beruht auf 
der Annahme, dass sich f nicht weit von der Gleichgewichtsverteilung f0, das ist die 
Fermi-Dirac-Verteilung, entfernt. Die Transportgleichung des DDM für Elektronen 
lautet [68] 
  nDqnq nn  EJn   ,     (3-2) 
wobei Jn die Elektronenstromdichte ist, n die Elektronenkonzentration, n die 
Beweglichkeit, Dn der Diffusionskoeffizient der Elektronen und E die elektrische 
Feldstärke. Für Dn gilt die Einsteinbeziehung Dn = n  VT. Der erste Term auf der 
rechten Seite von (3-2) beschreibt den Driftstrom, der zweite Term den 
Diffusionsstrom. Gleichung (3-2) bildet zusammen mit der Transportgleichung für 
Löcher, den Kontinuitätsgleichungen für Elektronen und Löcher, sowie der 
Poissongleichung 
             (3-3) 
ein Gleichungssystem, das in Bauelementesimulationen numerisch gelöst wird. In 
Gleichung (3-3) ist  die Dielektrizitätskonstante,  das elektrostatische Potential und  
die Raumladungsdichte. Kennzeichnend für das DDM ist, dass alle Transportvorgänge 
ausschließlich von lokalen Größen abhängen. In einem homogenen Kristall wird zum 
Beispiel die Driftgeschwindigkeit am Ort r 
)()()( rErrvn  n        (3-4)   
nur von der lokalen Beweglichkeit und vom lokalen elektrischen Feld bestimmt. Das 
beschreibt die Situation in Anordnungen sehr gut, in denen sich das elektrische Feld 
innerhalb von Distanzen von etwa der mittleren freien Weglänge der Elektronen nur 
schwach ändert. Diese Vorrausetzung ist aber zum Beispiel in modernen MOSFETs mit 
LG < 100nm nicht mehr erfüllt. Hier treten nichtlokale Effekte auf, zum Beispiel 
Velocity Overshoot, bei denen die Driftgeschwindigkeit größer sein kann, als es nach 
Gleichung (3-4) zu erwarten wäre2. Die Ursache dafür liegt in der Tatsache, dass die 
Driftgeschwindigkeit von der mittleren Energie der Elektronen abhängt, welche sich 
nicht schlagartig ändern kann.   
                                                 
2 Solche Effekte treten zwar auch in längeren Transistoren auf, jedoch sind deren Stärke und 
Auswirkungen dort wesentlich geringer. 
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Im Hydrodynamischen Modell (HDM) versucht man solche Effekte zu erfassen, indem 
man die Energie des Elektronengases berücksichtigt. Die Transportgleichung des HDM 
für Elektronen lässt sich schreiben als [69] 
   nnBn Tnknq   EJn ,     (3-5) 
wobei die Temperatur des Elektronengases Tn ein Maß für die mittlere Energie der 
Elektronen ist und sich von der Gittertemperatur T stark unterscheiden kann. Das 
Gleichungssystem des HDM umfasst neben den Gleichungen für das DDM zusätzlich 
noch die Energiebalance- und die Energietransportgleichungen für Elektronen und 
Löcher [70], was einen wesentlich größeren Rechenaufwand zur Folge hat. Im 
Gegensatz zum DDM wird beim HDM nicht mehr die Nähe zum thermodynamischen 
Gleichgewicht gefordert. Stattdessen wird angenommen, dass die Form von f(r, k, t) 
auch bei höheren Energien erhalten bleibt  [5], [71]-[72]. Inwiefern sich mit dieser 
Näherung die Verhältnisse beim Elektronentransport in extrem skalierten MOSFETs 
beschreiben lassen, ist jedoch fraglich [73].  
Eine Möglichkeit die BTG sehr genau zu lösen bietet die Monte-Carlo-Methode (MC) 
[74]. Dabei geht man nicht mehr von makroskopischen Annahmen aus, sondern 
beschreibt direkt die mikroskopische Bewegung einzelner Ladungsträger im 
Halbleiterkristall als Folge von freiem Flug und Stößen. Die Auswahl der 
Stoßmechanismen und deren Wirkung erfolgt zufällig (daher der Name Monte Carlo), 
jedoch unter der Berücksichtigung ihrer statistischen Wahrscheinlichkeit. Für eine 
repräsentative Beschreibung des Elektronengases muss diese Berechnung für eine 
hinreichend große Zahl von Ladungsträgern wiederholt werden. Makroskopische 
Größen, wie Ladungsträgerdichten oder Stromdichten erhält man durch Summierung 
über alle Teilchen. Der numerische Aufwand für MC-Simulationen ist enorm. Ein 
Vergleich der Rechenzeiten von DD-, HD- und MC-Simulationen lässt sich mit einem 
Verhältnis von 1:6:140 angeben [75]. Daher kommt die MC-Methode für 
ingenieurmäßige Aufgaben, bei denen etwa das Bauelementedesign in einem weiten 
Bereich variiert werden muss, nicht in Frage. Stattdessen dienen die Ergebnisse von 
MC-Simulationen ausgewählter Strukturen gewöhnlich als Referenzgrößen für 
Berechnungen mit dem DDM oder HDM. 
Werden die charakteristischen Bauelementeabmessungen in Transportrichtung kleiner 
als die De-Broglie-Wellenlänge der Ladungsträger, werden Quanteneffekte wirksam, 
die sich nicht mehr mit der semiklassischen BTG beschreiben lassen. Dazu gehört zum 
Beispiel das Source-Drain-Tunneln in extrem skalierten MOSFETs. Hierfür werden 
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Modelle zur Beschreibung des Quantentransports benötigt. Häufig wird die Methode 
der Nichtgleichgewichts-Greensfunktionen (nonequilibrium Green’s functions, NEGF) 
verwendet [76]-[80]. Der Vorteil dieser Methode liegt in der rigorosen 
quantenmechanischen Beschreibung des Elektronentransports. Besonders Bauelemente, 
in denen der Transport eindimensional betrachtet werden kann, wie etwa Resonanz-
Tunneldioden [81] aber auch SG SOI bzw. MG MOSFETs mit extrem dünnen 
Kanalschichten (<5nm) [79] lassen sich damit gut beschreiben. Wird eine vollständig 
zweidimensionale Behandlung des Transports notwendig, wie z.B. bei Bulk-MOSFETs 
oder SOI MOSFETs mit dickeren Schichten, erhöht sich der numerische Aufwand 
beträchtlich [77]-[79].  
Die NEGF-Methode ist dann besonders vorteilhaft, wenn Streuprozesse vernachlässigt 
werden können. In Silizium MOSFETs ist Streuung aber bis zu Kanallängen von 
mindestens 2nm relevant [82]. Eine rigorose Berücksichtigung von Streuprozessen ist 
mit dem NEGF-Formalismus zwar prinzipiell möglich [83]-[84], aufgrund des enormen 
Rechenaufwandes beschränkt man sich aber in der Praxis entweder auf einzelne 
ausgewählte Streumechanismen [85] oder auf eine phänomenologische Beschreibung 
der Wirkung von Streuung mit Hilfe sogenannter Büttiker-Probes [79], [83], [86].  
Alternativ zum NEGF-Formalismus lässt sich Quantentransport auch mit Hilfe der 
Wigner-Funktion behandeln. Sie erlaubt die Beschreibung von Streuung in einer Form 
vergleichbar der BTG [87]. Die resultierende Transportgleichung lässt sich daher 
ebenfalls mit einer MC-Methode lösen [88].  
Bei den in dieser Arbeit untersuchten MOSFET-Strukturen sind Effekte des 
Quantentransports vernachlässigbar gering. Für die Simulationen wurden deshalb die 
semiklassischen Transportmodelle DDM, HDM und MC verwendet.  
 
3.1.2. Modellierung von Quantum Confinement 
Unabhängig von den Transportmodellen gibt es verschiedene Möglichkeiten, die 
Auswirkung des Quantum Confinement im Kanal, senkrecht zum Stromfluss, zu 
berücksichtigen. Das genaueste Verfahren hierfür ist die gekoppelte selbstkonsistente 
Lösung der Schrödinger- und Poissongleichungen in den Richtungen eingeschränkter 
Bewegungsfreiheit. Als Lösung erhält man die Subbandenergien, die dazugehörigen 
Wellenfunktionen sowie die damit verbundene räumliche Verteilung der Elektronen. Da 
sich im Allgemeinen die Form des Potentialgrabens, in dem sich die Elektronen von 
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Source nach Drain bewegen, entlang des Weges ändert, muss diese Rechnung in einer 
ausreichenden Anzahl senkrechter Schnittebenen zwischen Source und Drain 
durchgeführt werden. Das bedeutet einen erheblichen zusätzlichen Rechenaufwand in 
den Bauelementesimulationen. Daher wird häufig versucht, mit Näherungslösungen zu 
arbeiten.  
Für hoch dotierte Bulk-MOSFETs liefert das van-Dort Modell recht gute Ergebnisse 
[89]-[90]. Die Grundannahme dieses Modells ist ein dreieckiges Querschnittsprofil des 
Kanalpotentials, dessen Öffnungswinkel durch das senkrechte elektrische Feld bestimmt 
ist. Auf DG MOSFETs oder FD SOI MOSFETs lässt sich dieses Modell daher nicht 
anwenden (vgl. Abb. 2.13).  
Eine Methode für beliebige Potentialverläufe bietet das Density-Gradient-Modell. Die 
Anwendbarkeit dieses Modells auf DG und SG SOI MOSFETs wurde bereits 
erfolgreich demonstriert [90]. Allerdings hat das Density-Gradient-Modell nicht in 
jedem Fall Vorteile bezüglich Rechenzeit und numerischer Stabilität im Vergleich zu 
selbstkonsistenten Schrödinger-Poisson (SP) Simulationen [90]. 
Eine einfache aber effektive Möglichkeit Quanteneffekte zu berücksichtigen bieten 
analytische Näherungslösungen, mit denen klassisch simulierte Kennlinien korrigiert 
werden können. Derartige Modelle existieren sowohl für eindimensionales Quantum 
Confinement in SG oder DG MOSFETs [65] als auch für zweidimensionales 
Confinement in MG MOSFETs mit rechteckigem Querschnitt [66]. Im Rahmen dieser 
Arbeit werden Quanteneffekte auf diese Art und Weise berücksichtigt. Die Genauigkeit 
der analytischen Modelle wird in Abschnitt 3.4. durch einen Vergleich mit 
selbstkonsistenten Schrödinger-Poisson Simulationen überprüft.  
Darüber hinaus wird in Abschnitt 3.4.2. die Auswirkung des Quantum Confinement auf 
die Gatekapazität sowie in Abschnitt 3.4.3. auf die Elektronenbeweglichkeit in Tri-Gate 
Nanowire MOSFETs mit Hilfe von zweidimensionalen SP-Simulationen untersucht. 
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3.2. Simulation des Ladungstransports in Nanometer-
MOSFETs 
3.2.1. Vergleich der Transportmodelle 
Für die Untersuchungen zum Design extrem skalierter MOSFETs im Rahmen dieser 
Arbeit wurde ein Simulationsmodell benötigt, welches numerisch stabil ist und mit 
geringem Rechenaufwand das Gleichstromverhalten hinreichend genau beschreibt. 
Dafür kamen im Prinzip nur das DDM und das HDM in Frage. Um die Eignung beider 
Modelle zu testen, wurden Vergleichssimulationen an ausgewählten zweidimensionalen 
MOSFET-Strukturen durchgeführt. Als Referenz dienten MC-Simulationen dieser 
Strukturen. Die wichtigsten Ergebnisse dieses Vergleichs wurden bereits veröffentlicht 
[91]-[92] und werden im Folgenden noch einmal vorgestellt und diskutiert. 
10 nm LG 10 nm
4 nm
1 nm
1 nm
Source Drain
NA=1010cm-3
SiO2
Metal-Gate
M=4.72eV (Midgap)
ND=1020cm-3 ND=1020cm-3
Si
Ohmic Contact
SiO2
a) DG
100 nm
Source Drain
NA=1010cm-3
SiO2
ND=1020cm-3 ND=1020cm-3
Si
SiO2
M=5.25eV
b) SG
10 nm LG 10 nm
 
Abbildung 3.1 Querschnitte der simulierten MOSFET-Strukturen für den Vergleich der Transport-
modelle. (a) Double-Gate MOSFET. (b) Single-Gate SOI MOSFET. 
 
Die Simulationsstrukturen sind in Abbildung 3.1 skizziert. Es handelt sich um n-Kanal 
SG und DG SOI MOSFETs mit undotiertem Kanal und Metall-Gates. Es wurde eine 
Gateaustrittsarbeit von 4.72eV angenommen, also die von Midgap-Material. Die 
Gatelängen dieser Transistoren wurden in einem weiten Bereich zwischen 5 und 100nm 
variiert, während alle übrigen Strukturparameter konstant blieben. Das Gateoxid und die 
Siliziumschicht sind extrem dünn mit Schichtdicken von tox = 1nm und tSi = 4nm. 
Dadurch wird ein Abschalten der MOSFETs auch bei sehr geringer Gatelänge 
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ermöglicht. Die Dotierung von Source und Drain beträgt 1020cm-3 und die Übergänge 
zum undotierten Kanal sind abrupt. Durch dieses idealisierte Design sind die 
Serienwiderstände der Source- und Draingebiete minimal, so dass die Unterschiede 
zwischen den Transportmodellen nicht durch parasitäre Effekte überdeckt werden.  
Die MC-Simulationen wurden mit dem Ensemble-Monte-Carlo-Simulator 
DAMOCLES [6], [93] durchgeführt. Dabei wurde ein analytisches nichtparabolisches 
Modell für die Bandstruktur von Silizium verwendet und die Streuung an Phononen, 
geladenen und neutralen Störstellen sowie an Grenzflächen berücksichtigt. 
Quantisierung senkrecht zum Stromfluss wurde nicht betrachtet, da es in dieser Studie 
in erster Linie um die Beschreibung des Ladungstransports ging.  
Für die DD- und HD-Simulationen wurde der kommerzielle Bauelementesimulator 
ATLAS [5] verwendet. Zur Beschreibung der Niedrigfeldbeweglichkeit unter 
Berücksichtigung des senkrechten Feldes wurde das Lombardi-Modell [94] 
eingeschaltet. Innerhalb des DDM wird das Sättigungsverhalten der 
Driftgeschwindigkeit bei hohen Feldstärken in Transportrichtung mit der v(E)-
Charakteristik nach Caughey und Thomas [95] 
   


1
sateff
eff 1
1)( 



 vEEEv      (3-6) 
beschrieben. Dabei ist v die Geschwindigkeit der Ladungsträger, E die elektrische 
Feldstärke in Transportrichtung und eff die effektive Niedrigfeldbeweglichkeit aus dem 
Lombardi-Modell. Der Parameter  bestimmt den Übergang zwischen 
Niedrigfeldtransport mit der Geschwindigkeit Ev eff  und Hochfeldtransport mit der 
Sättigungsgeschwindigkeit vsat. Die Standardparameter in ATLAS sind vsat = 107cm/s 
und  = 2 für Elektronen.   
Für das HDM wird noch ein weiterer wichtiger Parameter benötigt, die 
Energierelaxationszeit w. Sie ist ein Maß für die mittlere Zeit, in der nach dem 
Abschalten äußerer Felder das aufgeheizte Elektronengas in das thermodynamische 
Gleichgewicht zurückkehrt. Der Standartwert für w in ATLAS ist 0.4ps. 
Für einen konsistenten Vergleich der Transportmodelle ist es wichtig, dass sie in Fällen 
geringer Abweichungen vom thermodynamischen Gleichgewicht, also bei kleinen 
Feldstärken in Transportrichtung, die gleichen Ergebnisse liefern. Deshalb wurden die 
Parameter des Lombardi-Modells so justiert, dass das DDM die gleichen 
Transferkennlinien für SG und DG MOSFETs mit LG = 100nm bei VDS = 50mV liefert 
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Abbildung 3.2 Simulierte Transferkennlinien für SG und DG MOSFETs mit LG = 100nm bei geringer 
Drainspannung (VDS = 50mV). Zu sehen sind DD- und MC-Ergebnisse nach der Feinjustierung des 
Lombardi-Modells für die Niedrigfeldbeweglichkeit in den DD-Simulationen. 
 
wie die MC-Simulationen (Abb. 3.2). Alle weiteren Simulationen wurden dann für eine 
Drainspannung von 1V durchgeführt. In allen Simulationsmodellen (DDM, HDM, MC) 
wurde Fermi-Dirac-Statistik verwendet.  
Zunächst wurden für alle MOSFET-Strukturen die Transferkennlinien mit dem DDM 
und dem HDM unter Verwendung der ATLAS-Standardparameter (mit Ausnahme des 
justierten Lombardi-Modells) sowie mit MC simuliert. Als ein Beispiel sind in 
Abbildung 3.3 die simulierten Transferkennlinien für DG MOSFETs mit Gatelängen 
von 10 und 100nm zu sehen. Für den 100nm-Transistor liefern alle Modelle 
vergleichbare Drainströme, sowohl im Subthresholdbereich [Abb. 3.3(a)] als auch im 
On-Zustand [Abb. 3.3(b)]. Vom HDM wird der On-Strom, Ion = ID(VDS = VGS = 1V), um 
etwa 15% überschätzt. Für den 10nm-MOSFET liefert das HDM deutlich zu große 
Ströme über den gesamten Bereich der Gatespannung.  Hier ist der vom HDM 
vorhergesagte On-Strom um 54% größer als der aus MC-Simulationen. Auch die 
Subthresholdströme aus dem HDM sind um etwa 43% zu groß. In diesen Trend passt 
eine kürzlich veröffentlichte Studie [75], in der die Drainströme eines 60nm-Bulk-
MOSFET vom HDM um 30% überschätzt wurden. Diese Überbestimmung des 
Drainstromes durch das HDM hängt mit dessen Unfähigkeit zusammen, die ballistische 
Injektion von Ladungsträgern in den Kanal qualitativ korrekt zu beschreiben [96]-[97].  
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Abbildung 3.3 Transferkennlinien von DG MOSFETs mit LG = 10nm und 100nm aus DD-, HD- und 
MC-Simulationen. (a) Logarithmischer Maßstab. (b) Linearer Maßstab. 
 
Wie in Abbildung 3.3 zu sehen ist, liefert das DDM für den 100nm-DG MOSFET 
nahezu die gleiche Transferkennlinie wie die MC-Simulationen. Für den 10nm-
Transistor wird der On-Strom vom DDM jedoch um 40% unterschätzt. Dieser 
Unterschied zwischen DDM und MC verdeutlicht den Einfluss von nichtstationärem 
Transport und ballistischen Effekten bei derart kurzen Kanälen. Im Subthresholdbereich 
stimmen DD- und MC-Ergebnisse wiederum sehr gut überein. Die Simulationen der SG 
MOSFETs ergaben ähnliche Trends bezüglich des Vergleiches von DDM und HDM mit 
MC. 
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Gründe dafür, dass das DDM auch bei MOSFETs mit Gatelängen deutlich unter 100nm 
zum Teil gute Ergebnisse liefern kann, wurden bereits von Banoo, Lundstrom und Ren 
[96], [98] diskutiert. Demnach wird die Höhe des Drainstromes durch die ballistische 
Injektion von Elektronen über die Potentialbarriere am Source-Ende des Kanals und 
deren Rückstreung bestimmt. Nach der von Lundstrom und Mitarbeitern entwickelten 
Streuungstheorie [99]-[103] lässt sich die mittlere Elektronengeschwindigkeit auf dem 
Maximum der Potentialbarriere, also am Source-Ende des Kanals, mit Gleichung (3-7) 
beschreiben [98]. 
   Teffeff 1
1)0(
vE
Ev         (3-7) 
Hierbei ist vT die thermische Geschwindigkeit der Source-Elektronen in 
Transportrichtung und E das parallele elektrische Feld am Beginn des Kanals. Die 
Ähnlichkeit von (3-7) zu Gleichung (3-6), welche die Geschwindigkeitssättigung bei 
hohen parallelen Feldern innerhalb des DDM beschreibt, ist verblüffend. Man erhält 
Gleichung (3-7) aus (3-6) leicht, indem man  = 1 setzt und vsat durch vT ersetzt. Die 
thermische Geschwindigkeit vT hängt vom Grad der Entartung des Elektronengases ab, 
das heißt von der Elektronendichte am Beginn des Kanals. Im nichtentarteten Grenzfall, 
also bei geringer Elekronendichte, liegt der Wert von vT etwas über 107cm/s [101], 
[103], also nahe der Sättigungsgeschindigkeit vsat. Die Ähnlichkeit von vsat zu vT erklärt 
die gute Übereinstimmung der DD- und MC-Kennlinien für den 10nm-MOSFET im 
Subthresholdbereich [Abb. 3.3(a)], da hier die Elektronendichte im Kanal gering ist. Bei 
hohen Konzentrationen (nS > 1012cm-2) wächst vT exponentiell mit der Elektronendichte 
und kann deutlich größer sein als vsat [101]. Daher ist der On-Strom für den 10nm-
Transistor [Abb. 3.3(b)] aus dem DDM auch wesentlich kleiner als der aus MC-
Simulationen.  
 
3.2.2. Anpassung des DDM und des HDM 
Um die Genauigkeit des DDM bei der Simulation von On-Strömen extrem skalierter 
MOSFETs zu erhöhen ist es nahe liegend, die Parameter  und vsat in Gleichung (3-6) 
zu justieren. Setzt man  = 1, lässt sich für jede Gatelänge ein vsat bestimmen, mit dem 
das DDM den gleichen On-Strom liefert wie die MC-Methode. Abbildung 3.4 zeigt die 
so ermittelten vsat für die untersuchten SG und DG MOSFETs als Funktion der 
Gatelänge. Darin ist zu sehen, dass die optimale Sättigungsgeschwindigkeit für DG 
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MOSFETs etwas größer ist als für SG MOSFETs. Für alle Gatelängen sind die 
Unterschiede jedoch relativ gering. Die für beide MOSFET-Typen gemittelte 
Abhängigkeit vsat(LG) lässt sich mit der Funktion 
  c
G
Gsat L
baLv )(        (3-8) 
beschreiben. Mit den Fitparametern a = 2.0, b = 19.2 und c = 1.43 liefert Gleichung (3-
8) für jedes LG in nm ein mittleres vsat in cm/s. Dieses gatelängenabhängige vsat kann nun 
in (3-6) verwendet werden, um mit dem DDM extrem skalierte MOSFETs zu 
simulieren.  
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Abbildung 3.4 Optimale Sättigungsgeschwindigkeit für SG und DG MOSFETs (Symbole) als Funktion 
der Gatelänge. Außerdem gezeigt sind ein mittlerer Fit mit Gleichung (3-8) (durchgezogene Linie), sowie 
spezielle Fits für SG und für DG MOSFETs (gestrichelte Linien).  
 
Abbildung 3.5 zeigt einen Vergleich der mit dem DDM und mit MC simulierten On-
Ströme für SG und DG MOSFETs als Funktion der Gatelänge. In den DD-Simulationen 
wurden drei verschiedene Parametersätze für Gleichung (3-6) verwendet: die ATLAS-
Standardparameter  = 2 und vsat = 107cm/s, die von Bude vorgeschlagenen Parameter  
= 1 und vsat = 2.2×107cm/s [104] sowie die optimierten Parameter  = 1 und vsat(LG) 
nach Gleichung (3-8). Alle Transportmodelle sagen eine qualitativ ähnliche 
Gatelängenabhängigkeit des On-Stroms voraus. Für SG oder DG MOSFETs mit LG > 
40nm sind die On-Ströme aus dem DDM mit ATLAS-Standardparametern nur 
geringfügig (weniger als 10%) kleiner als die MC-Ströme. Für kürzere Transistoren 
liefert das DDM allerdings deutlich kleinere Ströme als MC. Bei LG = 20nm berechnet 
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das DDM nur noch 75% des MC-Stromes, bei LG = 10nm sind es gerade noch 60%. 
Damit wird der zunehmende Einfluss ballistischer Effekte offensichtlich. Bude’s 
Parametersatz [104] für das DDM liefert gute Übereinstimmung mit MC-Ergebnissen 
bis zu LG = 20nm. Bei Verwendung von vsat(LG) nach Gleichung (3-8) werden die MC-
Ströme vom DDM über den gesamten Gatelängenbereich von 5 bis 100nm sehr gut 
wiedergegeben. Vergleichssimulationen haben gezeigt, dass sich diese Aussage nicht 
wesentlich ändert, wenn eine äquivalente Oxiddicke von 2nm angenommen wird oder 
die Drainspannung um 0.2V variiert.  
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Abbildung 3.5 Mit dem DDM simulierte On-Ströme von (a) SG und (b) DG MOSFETs als Funktion 
der Gatelänge im Vergleich zu MC-Ergebnissen. Für das DDM wurden drei verschiedene Parametersätze 
verwendet: die ATLAS-Standardparameter, Bude’s Parameter [104], sowie die hier vorgestellten 
Parameter mit vsat(LG) nach Gleichung (3-8). 
 
Es muss darauf hingewiesen werden, dass die Modifikation des DDM nicht mit dem 
Ziel gemacht wurde, die Physik des Ladungstransports in extrem skalierten MOSFETs 
korrekt zu beschreiben. Es ging dabei ausschließlich um die Nachbildung realistischer 
Ströme. Betrachtet man jedoch die simulierten Elektronengeschwindigkeiten im Kanal, 
so stellt man eine erstaunlich gute Übereinstimmung zu den MC-Ergebnissen fest. In 
Abbildung 3.6 sind die mit den drei Varianten des DDM sowie mit MC simulierten 
Geschwindigkeitsprofile entlang des Kanals eines 10nm-DG MOSFETs zu sehen. In 
dieser Darstellung ist die Elektronengeschwindigkeit der jeweilige Mittelwert aller 
Elektronen am Ort x. Das mit vsat(LG) simulierte Geschwindigkeitsprofil gibt das MC-
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Abbildung 3.6 Mittlere Elektronengeschwindigkeit entlang des Kanals eines DG MOSFETs mit LG = 
10nm. Die Geschwindigkeitsprofile wurden mit den drei Varianten des DDM sowie mit MC simuliert. 
 
Profil sehr gut wieder. Das ist nicht der Fall mit den beiden anderen Parametersätzen für 
das DDM. 
Die Genauigkeit des HDM lässt sich über eine Anpassung der Energierelaxationszeit w 
verbessern. Um die Überbestimmung der On-Ströme durch das HDM zu verringern, 
musste der ATLAS-Standardwert von w = 0.4ps deutlich verkleinert werden. Es hat 
sich herausgestellt, dass sich für jeden MOSFET-Typ ein konstantes w finden lässt, mit 
dem das HDM die MC-On-Ströme für Gatelängen zwischen 10 und 100nm sehr gut 
wiedergibt (Abb. 3.7). Die optimalen Werte sind 0.09ps für SG MOSFETs und 0.13ps 
für DG MOSFETs. Diese Werte sind dem w aus [105] sehr ähnlich. Trotz der guten 
Übereinsimmung der mit dem justierten HDM und mit MC simulierten On-Ströme sind 
die Unterschiede in den berechneten Elektronengeschwindigkeiten weiterhin recht groß. 
Wie in Abbildung 3.8 zu sehen ist, liefert auch das justierte HDM im Vergleich zu MC 
deutlich zu hohe Peakgeschwindigkeiten. Wie von Lundstrom u. a. [96], [100]-[101] 
gezeigt wurde, ist für die Höhe des Drainstromes nicht die Peakgeschwindigkeit 
entscheidend sondern die Injektions-geschwindigkeit am Beginn des Kanals. In 
Abbildung 3.8 wird deutlich, dass die Elektronengeschwindigkeiten in der Nähe des 
Source-Kanal-Übergangs vom justierten HDM und MC sehr ähnlich berechnet werden, 
was die gute Übereinstimmung der On-Ströme erklärt.  
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Abbildung 3.7 Mit dem HDM simulierte On-Ströme von (a) SG und (b) DG MOSFETs als Funktion 
der Gatelänge im Vergleich zu MC-Ergebnissen. Für die HD-Simulationen wurden verschiedene 
Energierelaxationszeiten benutzt: der ATLAS-Standardwert w = 0.4ps sowie optimierte Werte für SG 
MOSFETs (w = 0.09ps) und DG MOSFETs (w = 0.13ps). 
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Abbildung 3.8 Mittlere Elektronengeschwindigkeit entlang des Kanals eines DG MOSFETs mit LG = 
10nm aus Simulationen mit dem HDM (standard und justiertes w) sowie mit MC.  
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Für die Auswahl eines Simulationsmodells zur Beschreibung extrem skalierter 
MOSFETs ist die korrekte Wiedergabe des On-Stromes wichtig, aber nicht das einzige 
Kriterium. Ebenfalls von Bedeutung ist eine hinreichend genaue Beschreibung des 
Subthresholdverhaltens sowie des Übergangsbereiches zwischen On- und Off-Zustand. 
Abbildung 3.9 zeigt einen Vergleich der mit den modifizierten DD- und HD-Modellen 
sowie mit MC simulierten Transferkennlinien eines 10nm-DG MOSFETs. Es ist zu 
sehen, dass die Kennlinien des DDM und des HDM abgesehen vom On-Strom mehr 
oder weniger stark von der MC-Kennlinie abweichen. Die DD-Kennlinie liegt jedoch 
im Vergleich zur HD-Kurve sehr dicht an den MC-Daten über den gesamten Bereich 
der Gatespannung. Die Ungenauigkeiten des modifizierten DDM sind im Wesentlichen 
ein etwas zu hoher Off-Strom sowie die geringere Steilheit im Bereich von Ion. Die 
Ausgangskennlinien (Abb. 3.10) werden vom modifizierten DDM sehr gut 
wiedergegeben, während das justierte HDM auch hier recht starke Abweichungen zu 
den MC-Daten liefert. Der Vergleich spricht also eindeutig für das modifizierte DDM. 
Die Ungenauigkeiten, die damit bei der Simulation der Gleichstromkennlinien extrem 
skalierter MOSFETs gemacht werden, sind für die Design-Untersuchungen im Rahmen 
dieser Arbeit vertretbar. Für diese Untersuchungen wurde deshalb das modifizierte 
DDM verwendet. 
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Abbildung 3.9 Mit dem modifizierten DDM, dem modifizierten HDM sowie mit MC simulierte 
Transferkennlinien eines DG MOSFETs mit LG = 10nm im (a) logarithischen und (b) linearen Maßstab. 
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Abbildung 3.10 Mit dem modifizierten DDM, dem modifizierten HDM sowie mit MC simulierte 
Ausgangskennlinien eines SG MOSFETs mit LG = 20nm. 
 
3.3. Simulation der Hochfrequenzeigenschaften 
Einer der Schwerpunkte dieser Arbeit liegt in der Untersuchung der 
Hochfrequenzeigenschaften extrem skalierter MOSFETs. Die dafür infrage kommenden 
Methoden der Kleinsignalanalyse und Simulationsmodelle werden in den folgenden 
Abschnitten vorgestellt und diskutiert.   
 
3.3.1. Methoden der Kleinsignalanalyse 
Grundsätzlich hat die Kleinsignalanalyse eines Bauelements mit mehreren Anschlüssen 
zum Ziel, dessen Admittanzmatrix3 zu bestimmen. Ein MOSFET ist ein Bauelement 
mit drei oder auch vier Anschlüssen, je nachdem ob ein Bulk-Anschluss vorhanden ist 
oder nicht. Die Elemente der Admittanzmatrix lauten in komplexer Schreibweise [106] 
  
j,kV~j
i
ij
k
V~
I~Y~


0
.       (3-9) 
                                                 
3 Die Admittanz ist der komplexe Leitwert. 
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Die ijY
~  beschreiben die Stromänderung am Anschluss i bei einer Spannungsänderung 
am Anschluss j, während an allen anderen Anschlüssen die angelegte Spannung 
konstant ist. Die ijY
~  sind grundsätzlich abhängig vom Gleichstromarbeitspunkt und von 
der Frequenz.  In der Admittanzmatrix sind auch die Y-Parameter enthalten, wie sie mit 
Gleichung (2-10) definiert wurden. Durch die Zerlegung der ijY
~  in Real- und 
Imaginärteil entsprechend  
  ijijij CjGY
~         (3-10) 
sind die Elemente der Leitwert- und der Kapazitätsmatrix definiert. Verwendet man für 
die Indizes i und j die Anfangsbuchstaben der jeweiligen MOSFET-Anschlüsse (i, j = 
G, D, S), so entspricht in dieser Schreibweise z.B. der Leitwert GDG genau der Steilheit 
gm nach Gleichung (2-4). Auch CGS und CGD entsprechen genau den mit (2-18) und (2-
19) definierten Kapazitäten. 
Zur Bestimmung der Admittanzmatrix mit Hilfe numerischer Simulationen kommen im 
Wesentlichen drei Methoden infrage, die nachfolgend kurz vorgestellt werden. 
 
A. Fourieranalyse  
Die Fourieranalyse ist prinzipiell immer anwendbar, Vorrausetzung ist jedoch ein Code 
zur Simulation des transienten Verhaltens. Die Methode funktioniert nach folgendem 
Schema: Am Kontakt j wird ein kleiner Spannungssprung angelegt und die 
Sprungantwort, d.h. der zeitliche Verlauf der Ströme an den Anschlüssen i, wird 
simuliert. Eine anschließende Fourieranalyse liefert die ijY
~  als Funktion der Frequenz. 
Dieses Verfahren ist sehr rechenintensiv. Darüber hinaus sind die Wahl der Amplitude 
Vj des Spannungssprungs sowie die optimale Wahl des Zeitschritts zur Berechnung der 
Sprungantwort entscheidend für die Genauigkeit dieser Methode [106]. So ist z.B. die 
Generation von Harmonischen infolge des endlichen Vj nicht ausgeschlossen.  
 
B. Sinusoidal Steady State Analysis (S3A) 
Die S3A-Methode ist das genaueste Verfahren zur Bestimmung der 
Kleinsignalparameter und wird daher auch als Referenzverfahren verwendet [106]. Das 
Prinzip ist folgendes: Im Gleichstromarbeitspunkt wird der MOSFET nacheinander an 
jedem Kontakt mit einer sinusförmigen Wechselspannung angeregt und die 
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verursachten Wechselströme an den einzelnen Kontakten werden berechnet. Daraus 
wird entsprechend Gleichung (3-9) die Admittanzmatrix des MOSFET bestimmt. Für 
die Berechnung werden nur die linearen Terme der Taylorentwicklung der 
Halbleitergleichungen verwendet, mit anderen Worten die ersten Ableitungen. Dadurch 
ist die Generation von Harmonischen infolge nichtlinearer Verzerrungen ausgeschlossen 
und die Methode ist unabhängig von der Signalamplitude. Die S3A-Methode liefert 
daher exakt die Kleinsignalparameter für die betrachtete Frequenz. Bei Simulationen 
mit dem DDM oder dem HDM ist eine Kleinsignalanalyse mit S3A ohne weiteres 
möglich. Das gilt jedoch nicht für MC-Simulationen. Es gibt zwar bereits Ansätze, die 
S3A-Methode auch mit Monte-Carlo zu vereinbaren [74], diese beziehen sich jedoch 
bisher nur auf homogenes (Bulk-) Material und nicht auf Bauelemente.   
 
C. Charge Partitioning (CP) 
Mit Hilfe der CP-Methode lassen sich die Kleinsignalparameter mit sehr geringem 
Rechenaufwand bestimmen. Man benötigt dafür lediglich einen Code zur Berechnung 
von Gleichstromarbeitspunkten. Allerdings ist die CP-Methode nicht in jedem Fall 
anwendbar. Sie kann aber für bestimmte Bauelemente gute Ergebnisse liefern, z.B. für 
MOSFETs [106]-[107] oder für Bipolartaransistoren [108]-[109]. Problematisch ist im 
Allgemeinen die korrekte Bestimmung der Kapazitätsmatrix [106]. 
Die CP-Methode funktioniert nach folgendem Prinzip: Am Kontakt j wird die Spannung 
um einen kleinen Schritt Vj geändert. Die Änderung der Ströme an den Anschlüssen i 
sowie die Änderung der Ladung im Bauelement werden ermittelt. Die Ladung muss 
dann den einzelnen Anschlüssen zugeordnet werden. Diese Zuordnung ist in 
bestimmten Fällen eindeutig möglich, im Allgemeinen jedoch nicht. Die einzelnen 
Leitwerte ergeben sich dann aus 
  
j
i
ij V
IG 
 ,        (3-11) 
die Kapazitäten aus 
  
j
i
ij V
QC 
 .        (3-12) 
Beim MOSFET lassen sich so z.B. die Kapazitäten CGS und CGD eindeutig bestimmen. 
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3.3.2. Vergleich der Transportmodelle 
In Abschnitt 3.2.2 wurde gezeigt, dass es durch geeignete Modifikationen der 
Modellparameter möglich ist, auch mit dem DDM oder dem HDM die On-Ströme 
extrem skalierter MOSFETs quantitativ korrekt zu simulieren. Sind die beiden Modelle 
aber auch für die Simulation des Kleinsignalverhaltens solcher Transistoren geeignet? 
Zur Klärung dieser Frage wurde ein erneuter Vergleich von DD-, HD- und MC-
Simulationen durchgeführt. Vergleichsgegenstand war diesmal die Transitfrequenz fT 
eines DG MOSFET entsprechend Abbildung 3.1 mit LG = 10nm.  
Da das Referenzverfahren MC zur Simulation des Ladungstransports nicht mit dem 
Referenzverfahren S3A zur Simulation des Kleinsignalverhaltens kompatibel ist, 
wurden außer S3A auch drei Varianten von CP zur Bestimmung von fT verwendet. Die 
S3A-Methode kam also nur bei den DD- und HD-Simulationen zur Anwendung. Dabei 
wurden die Kleinsignalparameter für eine Frequenz von 100GHz simuliert und 
anschließend fT nach Gleichung (2-15) bestimmt.  
Die CP-Methode kann direkt zur Bestimmung von fT verwendet werden, wenn die 
Serienwiderstände des  untersuchten MOSFET vernachlässigbar klein sind. Es gilt 
  
GG
m
T 2 C
gf  ,        (3-13) 
wobei die Kapazität CGG folgendermaßen definiert ist: 
  
const.GS
Gate
GG
DS

VdV
dQC .       (3-14) 
Gleichung (3-13) entspricht Gleichung (2-22), da CGG = CGS + CGD [106]. Sie ist hier 
anwendbar, da die Serienwiderstände RS und RD des untersuchten DG MOSFET 
vernachlässigbar klein sind. Indem man eine Verzögerungszeit SD einführt, lässt sich 
Gleichung (3-13) auch schreiben als 
  
SD
T 2
1
f ,        (3-15) 
wobei unter Berücksichtigung der Definitionen (2-4) und (3-14) gilt 
  
D
Gate
SD dI
dQ .        (3-16) 
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Die Ladung auf der Gateelektrode kann durch ihre Gegenladung, die Inversionsladung 
im Kanal, ausgedrückt werden. 
         (3-17) 
L
dxxnqQ
0
SGate )(
Hierbei ist QGate auf die Gateweite normiert, L ist die Kanallänge und x die Koordinate 
in Transportrichtung. Für ID (normiert auf die Gateweite) gilt ohne Einschränkung 
  )()(SD xvxnqI || ,      (3-18) 
wobei )(xv||  die mittlere Elektronengeschwindigkeit in x-Richtung am Ort x ist. Mit 
Gleichung (3-17) und (3-18) wird aus Gleichung (3-16) 
   
LL
dxxdx
dI
xdnq
00 D
S
SD )(
)(       (3-19) 
wobei 
  
D
S )()(
dI
xdnqx  .       (3-20) 
Die Funktion )(x  hat die Eigenschaften einer reziproken Geschwindigkeit. Liegen 
Simulationsergebnisse für zwei benachbarte Gatespannungen VGS1 und VGS2 vor, lässt 
sich )(x  näherungsweise mit Hilfe von 
  
x|||| vnvn
nn
I
xnqx
1S12S2
S1S2
D
S )()( 

     (3-21) 
bestimmen. Da sich im MOSFET normalerweise das Geschwindigkeitsprofil im Kanal 
nur geringfügig mit VGS ändert, d.h. )()()( 21 xvxvxv ||||||  , lässt sich (3-21) noch 
wesentlich zu  
  
)(
1)(
xv
x
||
        (3-22) 
vereinfachen. Damit hängt )(x  also nur noch von der mittleren 
Elektronengeschwindigkeit am Ort x ab und es genügt bereits die Simulation eines 
Arbeitspunktes. In diesem Fall wird das Integral (3-19) zu 
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v
LSD ,        (3-23) 
wobei v  die über den gesamten Kanal gemittelte Elektronengeschwindigkeit ist.  
Die drei für den Vergleich verwendeten CP-Varianten, im Folgenden mit CP1, CP2 
oder CP3 bezeichnet, unterscheiden sich in der Verwendung von (3-21) oder (3-22) zur 
Bestimmung von SD und in den Integrationsgrenzen von (3-19). 
CP1: Gleichung (3-22), Integration über das undotierte Kanalgebiet direkt 
unter dem Gate.  
CP2:  Gleichung (3-21), Integration über das undotierte Kanalgebiet direkt 
unter dem Gate. 
CP3:  Gleichung (3-21), Integration über das gesamte Halbleitergebiet vom 
Source-Kontakt zum Drain-Kontakt. 
Die mit S3A und den drei CP-Varianten ermittelten fT des DG MOSFET für VGS = VDS = 
1V sind in Abbildung 3.11 zusammengefasst. Für CP2 und CP3 wurden zur 
Bestimmung von )(x  die Gleichstromarbeitspunkte mit VGS1 = 0.8V und VGS2 = 1V 
simuliert.  
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Abbildung 3.11 Mit dem DDM, dem HDM und mit MC simulierte fT des untersuchten DG MOSFET. 
Für das DDM und das HDM wurden sowohl Standard- als auch modifizierte Parameter verwendet. Der 
Vergleich zeigt fT-Werte, die mit S3A sowie mit drei Varianten der CP-Methode bestimmt wurden. Die 
gestrichelten horizontalen Linien markieren den Bereich der MC-Ergebnisse. 
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Auf den ersten Blick sieht Abbildung 3.11 etwas unübersichtlich aus, liefert aber bei 
genauerem Hinsehen die wesentlichen Erkenntnisse. Betrachten wir zunächst nur die 
S3A-Ergebnisse. Mit dieser Methode liefern die modifizierten DD- und HD-Modelle 
nahezu identische fT von etwa 3THz4. Im Vergleich dazu ist das fT aus dem Standard-
DDM nur etwa halb so groß und das aus dem Standard-HDM mehr als doppelt so groß. 
Vergleicht man die mit S3A und die mit CP ermittelten fT des DDM, stellt man fest, dass 
alle Methoden für die jeweilige Variante des DDM sehr ähnliche Ergebnisse liefern. Die 
CP-Werte des modifizierten DDM stimmen darüber hinaus sehr gut mit den 
entsprechenden MC-Ergebnissen überein. Das modifizierte DDM scheint demnach 
nicht nur zur Simulation des Gleichstromverhaltens geeignet zu sein, sondern beschreibt 
auch das Kleinsignalverhalten relativ gut.  
Anders ist die Situation beim HDM. Hier ist die Streuung der mit den verschiedenen 
Methoden bestimmten fT-Werte deutlich größer, besonders extrem beim HDM mit 
Standard-Parametern. Im Vergleich zu den MC-Ergebnissen sind die fT-Werte des 
Standard-HDM durchweg viel zu groß. Für das angepasste HDM liefert CP1 ein 
deutlich größeres fT als für MC. Dieses Ergebnis war zu erwarten, da auch das 
angepasste HDM zu hohe Elektronengeschwindigkeiten im Kanal berechnet (vgl. 
Abbildung 3.8). Es ist daher erstaunlich, dass mit CP2 und CP3 die Übereinstimmung 
zwischen angepasstem HDM und MC trotzdem ausgesprochen gut ist.  
Abbildung 3.12 zeigt die mit dem DDM, dem HDM und mit MC berechneten 
)(x entlang des Kanals. Darin ist zu sehen, dass die Funktion )(x  aus dem 
angepassten HDM ähnlich gut mit den MC-Ergebnissen übereinstimmt, wie die aus 
dem modifizierten DDM. Dagegen liefert das Standard DDM deutlich zu hohe Werte 
für )x(  und das Standard HDM im Schnitt deutlich zu kleine. 
Insgesamt zeigt der Vergleich, dass das modifizierte DDM von den infrage kommenden 
Simulationsmodellen am besten zur Simulation der Hochfrequenzeigenschaften der in 
dieser Arbeit untersuchten MOSFET-Strukturen geeignet ist. Es liefert mit allen 
Berechnungsmethoden vergleichbare fT, welche darüber hinaus gut mit den MC-
Ergebnissen übereinstimmen. Für Kleinsignalanalysen wird im Weiteren die S3A-
Methode verwendet.  
                                                 
4 Derart hohe fT erscheinen zwar aus heutiger Sicht unrealistisch für Silizium MOSFETs, werden aber 
auch von anderen Gruppen (z.B. [110], [111]) simuliert. Man muss beachten, dass es sich hierbei um das 
intrinsische fT des MOSFET handelt, ohne Berücksichtigung parasitärer Widerstände und Kapazitäten. 
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Abbildung 3.12 Nach Gleichung (3-21) bestimmte Funktion  (x) entlang des Kanals des DG MOSFET. 
(a) Vergleich DDM – MC. (b) Vergleich HDM – MC. 
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3.4. Quanteneffekte  
Zu den Quanteneffekten in extrem skalierten MOSFETs gehören Tunneleffekte sowie 
die Formierung von Subbändern infolge von Quantum Confinement. Parasitäre 
Tunnelströme können, wie bereits in Abschnitt 2.4.3. besprochen, durch geeignete 
Designmaßnahmen in akzeptablen Grenzen gehalten werden. Band-zu-Band Tunneln 
zum Beispiel, das für die Skalierung des konventionellen Bulk-MOSFET eine 
fundamentale Grenze darstellt, spielt in MOSFET-Konzepten mit undotiertem Kanal 
kaum eine Rolle. Tunneln durch das Gateoxid lässt sich durch die Verwendung von 
high-K Material als Gateisolator wirksam unterdrücken und direktes Tunneln von 
Source nach Drain ist erst bei Gatelängen deutlich unterhalb von 10nm von Bedeutung. 
Unvermeidbar und nicht vernachlässigbar sind jedoch die Auswirkungen des Quantum 
Confinement. Dazu zählen im Wesentlichen eine Verschiebung der Transferkennlinie, 
d.h. eine Erhöhung der Schwellspannung im Vergleich zur klassischen Erwartung sowie 
eine Verringerung der Gatekapazität. Darüber hinaus hat die Formierung von 
Subbändern Auswirkungen auf die Elektronenbeweglichkeit im Kanal. Diese drei 
Effekte werden im Folgenden mit Hilfe von analytischen Modellen und numerischen 
Simulationen untersucht und diskutiert. 
 
3.4.1. Verschiebung der Schwellspannung 
Dieser Effekt lässt sich sehr effektiv mit Hilfe analytischer Modelle beschreiben, die auf 
bekannten Lösungen der Schrödingergleichung für bestimmte Potentialverläufe 
basieren. Derartige Modelle gibt es bereits für eindimensionale Effekte in Bulk-
MOSFETs [29], in symmetrischen DG-MOSFETs [112] sowie in unsymmetrischen DG 
und SG MOSFETs [65]. In MG MOSFETs mit geringem Kanalquerschnitt, man spricht 
auch von Nanowire (NW) -MOSFETs, ist aufgrund des zweidimensionalen Quantum 
Confinement die Subbandformierung besonders stark ausgeprägt. Für MG MOSFETs 
mit rechteckigem Querschnitt wurde im Rahmen dieser Arbeit ein geeignetes Modell 
für die Schwellspannungs-verschiebung entwickelt [66]. Es folgt eine Herleitung dieses 
Modells und im Anschluss daran eine Diskussion wichtiger Ergebnisse. 
Abbildung 3.13 zeigt beispielhaft MG MOSFET Strukturen, auf die sich die folgenden 
Überlegungen beziehen, sowie das verwendete Koordinatensystem. Näherungsweise 
lässt sich der Kanal dieser Transistoren als zweidimensionaler rechteckiger 
Potentialtopf mit unendlich hohen Wänden beschreiben. Bei undotiertem Kanal ist das 
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Abbildung 3.13 MG MOSFETs mit rechteckigem Querschnitt. (a) Prinzipielle Struktur eines Tri-Gate 
MOSFET mit der Definition der Kanalabmessungen wSi und tSi. Skizziert ist außerdem die Ausrichtung 
der Äquienergieflächen in den sechs Leitbandminima von Silizium für den Fall, dass alle Oberflächen des 
Kanals (100)-Orientierung haben. (b) Schematische Querschnitte dreier wichtiger MG MOSFET-
Varianten. 
 
Kanalpotential im Subthresholdbereich nahezu konstant [65], [113], so dass der Boden 
des Potentialtopfes als flach angesehen werden kann. Die Schrödingergleichung in 
Effektiver-Masse-Näherung für diese Anordnung lässt sich nach einigen Substitutionen 
[114]-[115] folgendermaßen aufschreiben  
    0)(211
2
2
2
2
2
2







  Ey,xV
yxmymxm xyyyxx
 . (3-24) 
In Gleichung (3-24) sind 1/mxx, 1/myy und 1/mxy Elemente des Tensors der reziproken 
effektiven Masse, (x, y) ist die Einhüllende der Wellenfunktion für den 
Energieeigenwert E und V(x, y) das Potential5 des Potentialtopfes, wobei 
  .   (3-25) 


 
 sonst
0 und 0für 0
)( SiSi
tywx
y,xV
                                                 
5 hier: potentielle Energie 
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Gleichung (3-24) muss für jedes der sechs Leitbandminima in Silizium gelöst werden. 
Abbildung 3.13 zeigt die Ausrichtung der Äquienergieflächen in den sechs Minima für 
den Fall, dass alle Oberflächen des Kanals (100)-Orientierung besitzen. Es ergeben sich 
3 Paare äquivalenter Minima, die in Abbildung 3.13 entsprechend nummeriert sind. Für 
alle Minima gilt im betrachteten Fall 1/mxy = 0 und aus (3-24) erhält man die 
Energieeigenwerte  
  


   2
Si
2
2
Si
22
8 tm
n
wm
mhE
ykxk
mn,k .     (3-26) 
Die Ek,mn sind nichts anderes als die energetischen Abstände zwischen Leitbandkante 
und den Bandkanten der einzelnen Subbänder. Der Index k kennzeichnet das Paar 
äquivalenter Leitbandminima entsprechend Abbildung 3.13, m und n sind die 
Quantenzahlen (m, n = 1, 2, 3…) und  und  die effektiven Massen im k-ten 
Minimum in x- bzw. y-Richtung (mxx bzw. myy in (3-24)).  
*
xkm
*
xkm
Unter Subthreshold-Bedingungen ist die Verwendung der Boltzmann-Statistik 
gerechtfertigt. Damit ergibt sich der Beitrag eines Subbandes zur Linienkonzentration 
von Elektronen im Kanal zu 
  





 
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E
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EEexpNn mn,kkmn,k
BB
QM
CF1D1D ,    (3-27) 
wobei EF die Fermienergie ist, die quantenmechanisch berechnete Leitbandkante 
und 
QM
CE
  
21
2
Bd1D 2
/
k
kk
TkmN 




       (3-28) 
die eindimensionale effektive Zustandsdichte [116] im Minimum k mit dem 
Entartungsfaktor k und der effektiven Zustandsdichtemasse . Summiert man die 
Beiträge aller Subbänder auf, so ergibt sich die Linienkonzentration der Elektronen zu 
*
kmd
   

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1D .   (3-29) 
Bei rein klassischer Betrachtung erhält man für die Linienkonzentration  
  


 
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EEexpNtwn
B
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CSiSi
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wobei NC die effektive Zustandsdichte im Leitungsband von Bulk-Silizium ist. Gibt 
man eine Linienkonzentration vor, so erhält man aus der Gleichsetzung  die 
Verschiebung des quantenmechanischen Kanalpotentials gegenüber dem klassischen 
Fall 
CL
1D
QM
1D nn 
      CSiSiBQMCCLCQM 1 NtwlnqTkEEq     (3-31) 
mit 
   



k m n
mn,k
k Tk
E
expN
B
1D .     (3-32) 
Berücksichtigt man einen im Allgemeinen nicht idealen Subthreshold Slope S des 
betrachteten MOSFET, so ergibt sich die Verschiebung der Schwellspannung durch 
Quanteneffekte zu [65] 
  QM
B
QM
th 10

lnTk
qSV .      (3-33) 
Eine klassisch berechnete Schwellspannung  kann nun mit  korrigiert werden 
und die tatsächliche Schwellspannung unter Berücksichtigung von Quanteneffekten ist  
CL
thV
QM
thV
  .       (3-34) QMth
CL
thth VVV 
Ähnliche Überlegungen zum eindimensionalen Quantum Confinement in SG SOI (wSi 
 , vgl. Abbildung 3.13) oder auch in DG MOSFETs ( tSi  ) führen zu 
 
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           (3-35) 
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wobei  die zweidimensionale effektive Zustandsdichte ist und wSi hier sowohl für 
DG als auch für SG MOSFETs ganz allgemein die Schichtdicke des Kanals angibt. In 
Tabelle 3.1 sind die effektiven Massen und Entartungsfaktoren für beide Modelle 
zusammengefasst. Wenn nicht anders angegeben, werden diese Werte in den folgenden 
Berechnungen verwendet. 
2D
kN
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 MG SG, DG 
Valley, k 1 2 3 1 2 
Degeneracy, k 2 2 2 2 4 
]  [ 0mmxk 0.916 0.190 0.190 0.916 0.190 
][ 0mmyk
  0.190 0.916 0.190 - - 
]  [ 0mmdk 0.190 0.190 0.916 0.190 0.417 
 
Tabelle 3.1 Effektive Massen, Entartungsfaktoren und Index äquivalenter Leitbandminima in 
Silizium für die Modellierung zweidimensionaler Quanteneffekte in MG MOSFETs sowie 
eindimensionaler Quanteneffekte in SG oder DG MOSFETs für den Fall, dass alle Oberflächen (100)-
Orientierung besitzen. Die effektiven Massen sind in Einheiten der Ruhemasse freier Elektronen m0 
angegeben. 
 
Um die Genauigkeit des MG-Modells bzw. des SG/DG-Modells zu testen, wurden mit 
(3-31) bzw. (3-35) die  für eine Reihe unterschiedlicher Querschnittsgeometrien 
berechnet. In Abbildung 3.14 werden die Ergebnisse mit Lösungen des 
eindimensionalen Schrödinger-Poisson-Solvers SCHRED [117] für SG und DG MOS-
Strukturen verglichen, sowie mit  für Tri-Gate MOSFETs aus zweidimensionalen 
Schrödinger-Poisson (2D-SP) Simulationen. Letztere wurden mit Gleichung (3-33) aus 
den in [118] präsentierten Vth- und S-Werten berechnet. Die Bestimmung von  mit 
SCHRED geschah folgendermaßen: zunächst wurde für jede MOS-Struktur die 
Elektronenschichtkonzentration als Funktion der Gatespannung nS(VG) klassisch und 
quantenmechanisch simuliert, daraus wurden mit Hilfe eines nSth-Kriteriums
QM
QM
QM
V
6 [119] die 
klassischen und quantenmechanischen Schwellspannungen extrahiert und  
bestimmt, S wurde extrahiert und schließlich mit Gleichung (3-33)  berechnet. 
QM
th
QM
Abbildung 3.14 zeigt die berechneten  als Funktion von wSi mit tSi als Paramter. 
Für zunehmende tSi nähern sich die Ergebnisse des MG-Modells asymptotisch denen 
des SG/DG-Modells an. Letztere befinden sich in exzellenter Übereinstimmung mit den 
SCHRED-Ergebnissen und SCHRED liefert nahezu identische  für SG und DG, 
d.h. für die beiden Extremfälle der MG-Strukturen in Abbildung 3.13(b). Im Inset von 
Abbildung 3.14 werden die Ergebnisse des MG-Modells mit denen der 2D-SP 
Simulationen von Tri-Gate MOSFETs aus [118] verglichen. Die Berechnungen in [118] 
QM
QM
                                                 
6 nSth war 1.71010cm-2 für SG sowie 3.41010cm-2 für DG-Strukturen. 
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Abbildung 3.14 Mit dem MG- und dem SG/DG-Modell berechnete  als Funktion von wSi iQM m 
Vergleich zu SCHRED-Simulationen von SG und DG MOS-Strukturen. Im SCHRED-Input [117] 
wurden Metall-Gates sowie eine Gateoxiddicke von 1nm spezifiziert. Das BOX der SG SOI-Strukturen 
war 100nm dick. Für jeden Satz äquivalenter Minima wurde die Besetzung der jeweils 10 niedrigsten 
Subbänder berücksichtigt. Inset: Vergleich der   aus dem hier vorgestellten MG-Modell mit 2D-SP 
Ergebnissen für Tri-Gate MOSFETs [118]. Für diesen Vergleich wurde im MG-Modell die effektive 
Masse aus [118] verwendet.  
QM
 
basieren auf einem vereinfachten Modell für das Si-Leitungsband mit der effektiven 
Masse . Wird dieser Wert für die effektiven Massen innerhalb 
des MG-Modells verwendet, so werden damit die 2D-SP Ergebnisse für Tri-Gate 
MOSFETs sehr gut wiedergegeben.  
0d 081 m.mmm kykxk  
In Abbildung 3.14 wird deutlich, dass ab tSi < 20nm  für MG-Strukturen deutlich 
größer ist als für die Grenzfälle SG und DG. Darüber hinaus lässt sich feststellen, dass 
der zweidimensionale Quanteneffekt stärker ist als die Summe zweier separat 
betrachteter eindimensionaler Effekte. Zum Beispiel ist das  für ein 4nm  4nm 
MG-Design um den Faktor 1.4 größer als das doppelte  einer DG-Struktur mit wSi 
= 4nm. 
QM
QM
QM
Für Geometrien mit tSi  5nm zeigen die Kurven  eine Welle, deren Ursache 
in Abbildung 3.15 deutlich wird. Darin sind für ein MG-Design mit tSi = 4nm die 
jeweils niedrigsten Subbandenergien für die drei Paare äquivalenter Minima als 
)( Si
QM w
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Funktion von wSi gemeinsam mit  dargestellt. Offensichtlich wird  
vom jeweils niedrigsten Ek,mn bestimmt. Bei wSi = tSi wechselt die niedrigste 
Subbandenergie von E1,11 auf E2,11 wodurch die Welle in  verursacht wird. 
Dieser Effekt ist im Inset von Abbildung 3.14 nicht zu sehen, da hier das Leitungsband 
von Silizium stark vereinfacht mit nur einer effektiven Masse, der Zustandsdichtemasse 
von Bulk-Si, beschrieben wird.  
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Abbildung 3.15 Mit Gleichung (3-26) berechnete niedrigste Subbandenergien für die drei Paare 
äquivalenter Minima sowie  als Funktion von wSi für MG-Designs mit tSi = 4nm. QM
 
Wie bereits in Abschnitt 2.4.3. diskutiert wurde, sind die hier untersuchten 
Quanteneffekte deshalb problematisch, weil durch sie die aufgrund von 
Fertigungstoleranzen stets vorhandenen Vth-Schwankungen extrem zunehmen, wenn die 
Abmessungen kleiner werden. Die maximale Abweichung von  von seinem 
Sollwert aufgrund von Schwankungen der Abmessungen wSi und tSi lässt sich mit Hilfe 
von 
QM
  Si
Si
QM
Si
Si
QM
QM t
t
w
w


      (3-36) 
berechnen. Die partiellen Ableitungen von  für Gleichung (3-36) sind in Anhang 
B zusammengefasst. Abbildung 3.16 zeigt die Summe beider Ableitungen für 
QM
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Abbildung 3.16 Vollständige Ableitung von  nach der Querschnittsgeometrie.  QM
 
verschiedene Querschnittsgeometrien. Diese ist betragsmäßig gleich  für den Fall 
wSi = tSi = 1nm. Nehmen wir als Beispiel ein maximal tolerierbares  von 
10mV. Dies entspricht einer Schwankung des Off-Stroms um den Faktor 1.5, die 
ausschließlich auf Quanteneffekte zurückzuführen ist
QM
QM
7. In diesem Fall ist für einen SG 
oder DG MOSFET mit wSi = 4nm das maximal zulässige w kleiner als 1nm. Bei einem 
4nm  4nm MG-Design dürfen die Geometrieschwankungen im Fall wSi = tSi nicht 
größer sein als 1.5Å. Das liegt im Bereich der Dicke einer Atomlage. Dieses Beispiel 
unterstreicht die enorme technologische Herausforderung für die Massenfertigung 
derartiger MOSFETs. 
 
3.4.2. Einfluss von Quanteneffekten auf die Gatekapazität 
Für die Schaltgeschwindigkeit eines MOSFET ist seine intrinsische Gatekapazität von 
besonderer Bedeutung. Das wird deutlich, wenn man die Gateverzögerungszeit (gate 
delay)  mit Hilfe der CV/I-Metrik [Gleichung (2-6)] abschätzt. Dabei gibt C = CG + 
Cpar die gesamte Gatekapazität des Transistors inklusive der intrinsischen Gatekapazität 
CG sowie parasitärer Kapazitäten Cpar an, V = VDD ist die Betriebsspannung und I = Ion 
                                                 
7 Wie Schwankungen des Off-Stromes mit Schwankungen von  zusammenhängen wird in 
Abschnitt 4.2.4. ausführlich behandelt. 
QM
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ist der Drainstrom im eingeschalteten Zustand. Da Ion proportional zum Verhältnis 
CG/LG ist, hängt die Gateverzögerungszeit vom Faktor (1 + Cpar/CG) ab. Dieser Faktor 
ist grundsätzlich größer als 1. Er kann jedoch minimiert werden, wenn CG möglichst 
groß im Vergleich zu den parasitären Kapazitäten ist. Da in realen Bauelementen 
parasitäre Kapazitäten immer eine Rolle spielen, ist eine große flächenbezogene 
intrinsische Gatekapazität für eine hohe Schaltgeschwindigkeit von Vorteil. 
Cox Cinv
VG s
Ces,Si CqCox
VG s
 
Abbildung 3.17 Ersatzschaltbild für die Gatekapazität von Silizium MOS-Strukturen. Cox ist die 
Oxidkapazität und s das Silizium-Oberflächenpotential. Die Inversionskapazität Cinv lässt sich in zwei 
Komponenten zerlegen, die elektrostatische Kapazität Ces,Si sowie die Quantenkapazität Cq. 
 
Generell lässt sich die Gatekapazität eines MOSFET mit Hilfe der Ersatzschaltung in 
Abbildung 3.17, bestehend aus Oxidkapazität Cox und Inversionskapazität Cinv, 
beschreiben [2], [120]. Letztere lässt sich in zwei Komponenten zerlegen, die 
elektrostatische Kapazität Ces,Si sowie die Quantenkapazität Cq [121] der 
Inversionsschicht. Während Ces,Si die kapazitive Wirkung der räumlichen Verteilung der 
Kanalelektronen beschreibt, hängt Cq mit der endlichen elektronischen Zustandsdichte 
(density of states, DOS) im Silizium zusammen. Es gilt  
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Im Idealfall, d.h. wenn Cinv viel größer ist als Cox, erreicht CG annähernd die Größe der 
Oxidkapazität. Das ist jedoch nur der Fall für relativ dicke Oxide in der Größenordnung 
von 10nm. Die Skalierung der Oxiddicke in den Bereich von 1nm hat zur Folge, dass 
CG deutlich kleiner wird als Cox [120]-[122]. Das ist zum Teil auf Quantum 
Confinement zurückzuführen, wodurch der Ladungsschwerpunkt der Kanalelektronen 
im Vergleich zu klassischen Betrachtungen weiter von der Si/SiO2-Grenzfläche 
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weggedrängt wird [123]. Je größer der mittlere Abstand der Kanalelektronen von der 
Grenzfläche ist, desto kleiner ist Ces,Si. Wird zur Unterdrückung von Kurzkanaleffekten 
die Kanaldicke reduziert, z.B. durch Reduzierung der Siliziumdicke von SOI 
MOSFETs, verstärkt sich die Aufspaltung des Leitungsbandes in Subbänder, und die 
Zustandsdichte für die Kanalelektronen wird kleiner. Dadurch reduziert sich die 
Quantenkapazität [124], was zusätzlich zur Verringerung von CG beiträgt.  
Betrachtet man auf Siliziumnanodrähten (SiNWs) basierende MOSFET-Konzepte, wie 
z.B. Tri-Gate [16]-[18] oder Gate-All-Around (GAA) [22]-[23] Strukturen, so hat man 
es mit eindimensionalen (1D) Elektronensystemen zu tun, da im Nanodraht die 
Bewegung der Elektronen in zwei Richtungen eingeschränkt ist. Die Quantenkapazität 
in SiNW MOSFETs hängt von der 1D Zustandsdichte (1D DOS) ab [125], welche im 
Unterschied zur 2D DOS innerhalb eines Subbandes stark mit zunehmender 
Elektronenenergie abnimmt.  
Ist bei sehr starker Subbandaufsplittung nur das niedrigste Subband mit Elektronen 
besetzt, erreicht Cq seinen Minimalwert. Bei Cox > Cq wird das sogenannte Quantum-
Capacitance-Limit (QCL) erreicht [126]-[127]. Es wurde argumentiert, dass MOSFETs 
im QCL Vorteile hinsichtlich des Power-Delay-Produkts haben können [127]. Das 
ändert jedoch nichts an der Feststellung, dass für eine minimale Gateverzögerungszeit 
das Verhältnis CG/Cpar auf jeden Fall möglichst groß sein muss. 
In einer aktuellen theoretischen Studie zu zylindrischen GAA MOS-Strukturen wurde 
eine kontinuierliche Abnahme von CG relativ zu Cox festgestellt, wenn der Durchmesser 
des Nanodrahts auf 5nm verkleinert wird [128]. Diese Studie basiert jedoch auf einer 
vereinfachten Beschreibung der Bandstruktur von Silizium mit nur einer isotropen 
effektiven Masse [129]. Andere Studien verwenden eine rigorose Beschreibung der 
Siliziumbandstruktur [63], [130]-[131], betrachten jedoch nicht explizit die 
Gatekapazität von SiNW MOSFETs.  
Im Rahmen dieser Arbeit wurden Skalierungseffekte auf die Gatekapazität von Tri-Gate 
MOSFETs mit Hilfe analytischer Modelle und numerischer 2D Schrödinger-Poisson 
Simulationen untersucht [132]. Im folgenden Abschnitt werden die theoretischen 
Grundlagen erläutert und die untersuchten Strukturen sowie der verwendete 
Schrödinger-Poisson-Solver vorgestellt. Im Anschluss daran werden die wichtigsten 
Ergebnisse der Untersuchungen zur Quantenkapazität und zur Gatekapazität diskutiert. 
Durch einen Vergleich von klassischen und quantenmechanischen Berechnungen 
werden die Effekte des Quantum Confinement auf CG gezeigt. Den Abschluss bildet 
eine kurze Zusammenfassung.  
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Abbildung 3.18 Querschnitt der untersuchten Tri-Gate MOS-Struktur. Das Gateoxid ist 1nm dick. Auf 
der rechten Seite sind die drei Paare äquivalenter Leitungsbandminima in Silizium für den Fall, dass alle 
Oberflächen (100)-Orientierung aufweisen, skizziert.  
 
Theorie   
Die hier untersuchte Tri-Gate MOS-Struktur ist in Abbildung 3.18 skizziert. Wir 
betrachten in dieser Studie einen quadratischen Siliziumquerschnitt, ein 1nm dickes 
Gateoxid, 30nm vergrabenes Oxid und ein Metallgate. Mit Hilfe von NEXTNANO 
[133]-[134] wurden für diese Struktur die 2D Schrödinger- und Poissongleichungen 
selbstkonsistent gelöst. Die Schrödingergleichung wurde für jedes der 3 Paare 
äquivalenter Leitbandminima (vgl. Abb. 3.18) in der Effektiven-Masse-Näherung 
gelöst. Für die Si/SiO2-Grenzfläche wurde eine endliche Barriere von 3.1eV 
angenommen, wodurch ein Eindringen der Wellenfunktionen in das Oxid zugelassen 
wird. Abhängig von den Abmessungen des Siliziumquerschnitts wurden bis zu 25 
Subbänder pro Satz äquivalenter Minima berücksichtigt. Es wurden Strukturen mit 
verschiedenen Siliziumabmessungen simuliert, wobei jeweils die Gatespannung VG 
variiert wurde. Für jeden Arbeitspunkt wurde die Linienkonzentration der Elektronen 
n1D durch Integration der Elektronendichte über den gesamten Querschnitt der Tri-Gate 
MOS-Struktur bestimmt. Die Gatekapazität pro Längeneinheit erhält man dann aus der 
Ableitung 
  
G
1D
G V
nqC 
 .        (3-38) 
Die Oxidkapazität einer Tri-Gate-Struktur mit quadratischem Querschnitt lässt sich mit 
Hilfe von 
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modellieren, wobei N und F Fitparameter sind, N = 3.05 und F = 1.5 [131]. Sind CG und 
Cox bekannt, lässt sich die Inversionskapazität leicht über   1oxGinv 11  CCC  
bestimmen. Um zu einer Gleichung für die Quantenkapazität zu gelangen, gehen wir am 
besten von der Definition von Cinv aus:  
  
s
1D
inv 
 nqC .        (3-40) 
Das Oberflächenpotential s ist definiert als   qEE FsC,s  , wobei EC,s die 
Leitbandkante von Silizium an der Si/SiO2-Grenzfläche ist. In einem 1D 
Elektronensystem ist die Linienkonzentration gegeben durch 
  ,     (3-41)      dE,fgn mn,k
k m n
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1D1D
mit der von der Energie  abhängigen 1D Zustandsdichte (1D DOS)  
    

*
kkk mg d1D
2
 ,       (3-42) 
und der Fermi-Dirac-Verteilung 
   
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 .    (3-43) 
Entsprechend (3-40) erhält man durch Differentiation von Gleichung (3-41) den 
Ausdruck 
       
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k,mn
k EdE,fgqC
ss0
1Dinv 1  .  (3-44) 
Die Inversionskapazität stellt sich demnach als eine Summe von Beiträgen der 
einzelnen Subbänder dar. Der erste Faktor in der Summe ist die Quantenkapazität eines 
Subbandes [125]. Der zweite Faktor ( s1  k,mnE ) berücksichtigt den Effekt der 
räumlichen Verteilung der Elektronen im Kanal [124], [135], d.h. den Beitrag des 
Subbandes zu Ces,Si. Die gesamte Quantenkapazität Cq ergibt sich aus der Summe der 
Beiträge aller Subbänder. Nach der Ableitung von  k,mnE,f   erhalten wir für Cq den 
Ausdruck 
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Um mit Gleichung (3-45) die Quantenkapazität einer Tri-Gate-Struktur berechnen zu 
können, müssen die energetischen Abstände der Subbandkanten vom Ferminiveau, 
sqE mn,k  , bekannt sein. Diese lassen sich mit Hilfe von analytischen 
Näherungslösungen oder durch rigorose selbstkonsistente 2D Schrödinger-Poisson-
Simulationen bestimmen.  
Um den Einfluss der Subbandformierung auf Cq quantifizieren zu können, wäre ein 
Vergleich der Quantenkapazität eines 1D Elektronensystems, gegeben durch Gleichung 
(3-45), mit der von Bulk-Silizium, d.h. eines 3D Elektronensystems, mit identischer 
Geometrie hilfreich. Vernachlässigt man die Bandverbiegung im Silizium, lässt sich die 
Quantenkapazität des 3D Elektronensystems mit Hilfe von 
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C    (3-46) 
berechnen, wobei  = 6 der Entartungsfaktor in Bulk-Silizium ist und  die effektive 
Zustandsdichtemasse in Bulk-Silizium. Eine Herleitung von Gleichung (3-46) ist in 
Anhang C zu finden. Für einen fairen Vergleich müssen wir auch für das 1D 
Elektronensystem flache Bänder annehmen. Das führt zu etwas anderen 
Subbandenergien im Vergleich zur exakten Lösung, die wesentlichen Aussagen zur 
Quantenkapazität bleiben jedoch gleich. Nehmen wir weiterhin eine unendlich hohe 
Barriere an der Si/SiO2-Grenfläche an, lassen sich die Subbandenergien leicht mit 
Gleichung (3-26) berechnen. Die mit (3-45) und (3-26) berechnete Quantenkapazität 
eines 1D Elektronensystems kann nun direkt mit  aus Gleichung (3-46) verglichen 
werden.  
*
dm
bulk
qC
 
Quantenkapazität 
Beginnen wir die Diskussion mit analytischen Betrachtungen. Abbildung 3.19 zeigt die 
Quantenkapazität einer 5nm  5nm SiNW-Struktur, berechnet mit Gleichungen (3-45) 
und (3-26), in Abhängigkeit von der Lage des Ferminiveaus. Die energetischen 
Positionen der Subbänder sind durch vertikale Linien markiert, die horizontale Linie 
zeigt die Oxidkapazität zum Vergleich. Wie zu sehen ist, beginnt Cq stark anzusteigen, 
wenn das Ferminiveau in die Nähe des ersten Subbandes gelangt. Je mehr Subbänder 
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Abbildung 3.19 Quantenkapazität einer 5nm  5nm SiNW-Struktur in Abhängigkeit von der Lage des 
Ferminiveaus. Vertikale Linien markieren die energetische Lage der Subbänder nach Gleichung (3-26).
Die horizontale Linie kennzeichnet die Oxidkapazität.  
 
mit Elektronen besetzt werden, desto größer wird Cq. Hat EF die ersten 4 
Subbandkanten überquert (zweite vertikale Linie von rechts in Abb. 3.19), ist Cq bereits 
zehnmal größer als Cox. Noch größere Cq wirken sich kaum noch auf die Gatekapazität 
aus. 
Der Anstieg von Cq ist jedoch nicht kontinuierlich. Wird der Abstand der Subbänder zu 
groß, kann Cq wieder kleiner werden, selbst wenn bereits viele Subbänder besetzt sind. 
Der Grund dafür ist die Energieabhängigkeit der 1D DOS. Entsprechend Gleichung (3-
42) nimmt  mit zunehmender Energie ab, wodurch Cq kleiner wird. Das ist nicht der 
Fall in 3D Elektronensystemen [Gleichung (3-46)].  
kg1D
In Abbildung 3.20 werden die Quantenkapazitäten von 1D und 3D Elektronensystemen, 
Cq und , für verschiedene Siliziumabmessungen miteinander verglichen. Beide 
Größen zeigen grundsätzlich den gleichen Trend: die Quantenkapazität sinkt mit 
abnehmenden Siliziumquerschnitt. In jedem Fall ist  jedoch größer als Cq, da 
aufgrund der Subbandformierung im 1D Fall die gesamte Elektronenzustandsdichte 
kleiner ist als in Bulk-Silizium. Der relative Unterschied zwischen Cq und  wird 
mit abnehmendem Querschnitt immer größer, da sich die Subbänder immer weiter 
bulk
qC
bulk
qC
bulk
qC
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voneinander entfernen (vgl. Inset von Abb. 3.20). Die Frage ist nun, wie stark die 
Gatekapazität durch Cq reduziert wird, wenn man die Tri-Gate-Struktur skaliert.  
Abbildung 3.21 zeigt die Funktion (1 + Cox/Cq)-1, d.h. die Reihenschaltung von Cq und 
Cox normiert auf Cox, als Funktion der Elektronenlinienkonzentration für verschiedene 
Tri-Gate-Strukturen. In dieser Darstellung liefern beide Varianten, sowohl 1D als auch 
3D Elektronensysteme, nahezu identische Kurven für wSi  tSi > 3nm  3nm. Für 
kleinere Abmessungen beginnen die Kurven voneinander abzuweichen. 
Überraschenderweise kann jedoch die Gesamtkapazität für das 1D Elektronensystem 
größer sein als die für Bulk-Silizium. Das lässt sich mit Hilfe von Abbildung 3.22 
verstehen, wo Cq und  als Funktion von n1D dargestellt sind. Für kleine 
Abmessungen kann bei gleicher Linenkonzentration Cq größer sein als . Das lässt 
sich mit der Energieabhängigkeit von  [Gleichung (3-42)] erklären. Für   0, d.h. 
in Richtung Subbandkante, wird  unendlich groß. Deshalb kann die Änderung der 
Elektronendichte im Vergleich zu Bulk-Silizium stärker sein, wenn EF gerade die 
Subbandkante überquert. 
bulk
qC
bulk
qC
kg1D
kg1D
In Abbildung 3.21 wurde für jede Struktur der besonders interessante Bereich markiert, 
in dem sich der Transistor nach den Vorgaben der ITRS im On-Zustand befinden soll. 
55   1D Si
  bulk Si
77
1010 wSi  tSi (nm
2)
qu
an
tu
m
 c
ap
ac
ita
nc
e 
(n
F/
m
)
EC-EF (eV)
-1.0 -0.5 0.0 0.5
0.0
0.5
1.0
10
33
10
 
C
q 
/ C
qb
ul
k
 
EC-EF (eV)
 
Abbildung 3.20 Quantenkapazität von Silizium-Nanodrähten mit verschiedenen Querschnitten. 
Quantenmechanische (durchgezogene Linien) und klassische (gestrichelte Linien) Ergebnisse im 
Vergleich. 
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Abbildung 3.21 Reihenschaltung von Cox und Cq als Funktion der Elektronenlinienkonzentration für Tri-
Gate MOS-Strukturen mit verschiedenen Querschnitten. Quantenmechanische (durchgezogene Linien) 
und klassische (gestrichelte Linien) Ergebnisse im Vergleich. Horizontale Linien markieren für jede
Struktur den Bereich von n1D im eingeschalteten Zustand.  
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Abbildung 3.22 Quantenkapazität von Silizium-Nanodrähten mit verschiedenen Querschnitten als
Funktion der Elektronenlinienkonzentration. Quantenmechanische (durchgezogene Linien) und klassische
(gestrichelte Linien) Ergebnisse im Vergleich.  
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Dieser Bereich wurde mit Hilfe der in Abbildung 3.23 dargestellten n1D(VG)-Kurven 
bestimmt, welche mit NEXTNANO simuliert wurden. Die vertikalen Linien grenzen 
den Gatespannungsbereich ein, für den in der aktuellen ITRS On-Ströme definiert sind. 
Je nach Logikfamilie und Jahr findet man Ion-Definitionen bei effektiven 
Gatespannungen, , zwischen 0.28V und 0.72V [4]. Vergleicht man nun in 
Abbildung 3.21 die Kapazitäten verschiedener Strukturen aus den markierten Bereichen 
miteinander, so stellt man fest, dass sie in etwa gleich groß sind. Dieses Ergebnis ist auf 
den ersten Blick überraschend. Es wird jedoch verständlich, wenn man bedenkt, dass 
sowohl Cq als auch Cox mit den Abmessungen des Nanodrahtes skalieren (siehe auch 
Abb. 3.26).  
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Abbildung 3.23 Elektronenlinienkonzentration in Tri-Gate MOS-Strukturen mit verschiedenen 
Querschnitten als Funktion der effektiven Gatespannung aus quantenmechanischen NEXTNANO-
Simulationen. Vertikale Linien begrenzen den Gatespannungsbereich, für den in der aktuellen ITRS On-
Ströme definiert sind. 
 
Gatekapazität 
In Abbildung 3.24 werden die mit klassischen und quantenmechanischen NEXTNANO-
Simulationen bestimmten CG für eine 5nm  5nm Tri-Gate-Struktur verglichen. Zum 
Vergleich sind noch einmal die entsprechenden Kurven aus Abbildung 3.21 für die 
Reihenschaltung von Cq ( ) und Cox gezeigt.  bulkqC
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Abbildung 3.24 Gatekapazität und Reihenschaltung von Cox und Cq als Funktion der Elektronen-
linienkonzentration für eine 5nm  5nm Tri-Gate MOS-Struktur. Quantenmechanische (durchgezogene 
Linien bzw. volle Symbole) und klassische (gestrichelte Linien bzw. offene Symbole) Ergebnisse im 
Vergleich.  
 
Vergleicht man CG mit Cox, lässt sich der Einfluss der endlichen Inversionskapazität auf 
CG quantifizieren. Im On-Zustand erreicht CG etwa 55-65% des Wertes von Cox, 
während klassische Simulationen 65-80% von Cox vorhersagen. Diese Abweichung ist 
hauptsächlich auf die Unterschiede in der Elektronendichteverteilung zwischen 
klassischen Lösungen und denen von Schrödinger-Poisson-Simulationen 
zurückzuführen. Unterschiede zwischen Cq und  haben, wie bereits diskutiert, nur 
einen geringen Einfluss auf die Gatekapazität. Der separate Effekt der Quantenkapazität 
auf CG ist eine Reduzierung um 10-25% vom Idealwert Cox.  
bulk
qC
Abbildung 3.25 zeigt die mit NEXTNANO simulierten quantenmechanischen und 
klassischen Elektronendichteverteilungen in einer 5nm  5nm Tri-Gate MOS-Struktur 
bei VG – Vth = 0.5V. Im Vergleich zur quantenmechanischen Verteilung liegen die 
Elektronen bei klassischer Betrachtung viel dichter an der Si/SiO2 Grenzfläche. Aus 
diesem Grund ist die elektrostatische Kapazität des Bulk-Siliziumkanals viel größer als 
das Ces,Si des 1D  Elektronensystems, was die geringere Gatekapazität für den zweiten 
Fall erklärt. 
In Abbildung 3.26 ist zu sehen, wie die einzelnen Komponenten der Gatekapazität mit 
den Siliziumabmessungen skalieren. Sowohl in quantenmechanischen [Abb. 3.26(a)] als 
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(a) 
 
(b) 
Abbildung 3.25 Mit NEXTNANO simulierte (a) quantenmechanische und (b) klassische Elektronen-
dichteverteilung in einer 5nm  5nm Tri-Gate MOS-Struktur bei VG – Vth = 0.5V. 
 
auch in klassischen [Abb. 3.26(b)] Betrachtungen zeigen alle Komponenten eine nahezu 
lineare Abhängigkeit von wSi bzw. tSi. Ein ausgeprägt nichtlineares Verhalten lässt sich 
nur bei Cq für extrem skalierte SiNW-Strukturen mit wSi = tSi < 3nm feststellen. 
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Abbildung 3.26 Die Komponenten der Gatekapazität von Trigate MOS-Strukturen als Funktion des 
Silizium-querschnitts. (a) Quantenmechanische und (b) klassische Ergebnisse. 
 
Abbildung 3.27 zeigt die Gatekapazität normiert auf Cox, d.h. auf die maximal mögliche 
Kapazität der entsprechenden Tri-Gate-Struktur, als Funktion der Siliziumabmessungen. 
Um den separaten Effekt der Quantenkapazität auf CG zu veranschaulichen, ist die 
Funktion (1 + Cox/Cq)-1 ebenfalls gezeigt. Quantenmechanische und klassische 
Ergebnisse werden verglichen. In Abbildung 3.27 lässt sich eine kontinuierliche 
Vergrößerung des Verhältnisses CG/Cox feststellen, wenn der SiNW-Querschnitt kleiner 
als 7nm  7nm wird. Demgegenüber zeigen die klassischen Ergebnisse den 
entgegengesetzten Trend, auch wenn die klassischen CG/Cox-Werte nur um weniger als 
3% variieren. Andererseits sagen die quantenmechanischen Berechnungen eine 
Vergrößerung von CG/Cox bis zu 14% voraus, wenn der Siliziumquerschnitt von 7nm  
7nm auf 2nm  2nm reduziert wird. Das kann teilweise auf die Vergrößerung von 
Cq/Cox zurückgeführt werden, jedoch entsprechend dem Verlauf von (1 + Cox/Cq)-1 nur 
für das 2nm  2nm Design. Von größerer Bedeutung ist die relative Zunahme von Ces,Si, 
da die mittlere Entfernung der Kanalelektronen von der Si/SiO2-Grenzfläche abnimmt, 
wenn wSi und tSi skaliert werden.  
Abbildung 3.28 veranschaulicht diesen Effekt. Hier sind in einem horizontalen Schnitt 
durch die Tri-Gate-Struktur sowohl die quantenmechanische als auch die klassische 
Elektronen-dichteverteilung für verschiedene Siliziumabmessungen dargestellt. Im 
klassischen Bild befindet sich dass Dichtemaximum immer direkt an der Si/SiO2 
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Abbildung 3.27 Gatekapazität und Reihenschaltung von Cox und Cq normiert auf Cox als Funktion der 
Siliziumabmessungen. Quantenmechanische (durchgezogene Linien) und klassische (gestrichelte Linien)
Ergebnisse im Vergleich. 
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Abbildung 3.28 Quantenmechanische und klassische Elektronendichteverteilung in einem horizontalen 
Schnitt bei tSi/2 durch die Tri-Gate-Struktur für verschiedene Siliziumabmessungen. Inset: mittlerer
Abstand der Elektronen in der Schnittebene von der nächstgelegenen Grenzfläche als Funktion der
Siliziumabmessungen. 
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Grenzfläche. Quantenmechanisch sind die Elektronen mehr im Innern des Siliziums 
verteilt. In der 5nm  5nm Struktur lassen sich gerade noch zwei separate, zur 
jeweiligen Grenzfläche zuordenbare Dichtemaxima erkennen. In noch kleineren 
Querschnitten verschmelzen beide Maxima zu einem einzigen und man spricht von 
Volumeninversion. In dieser Situation hängt die mittlere Entfernung eines Elektrons 
von der nächsten Grenzfläche, xav, stark von Größe des Siliziumquerschnitts ab. 
Klassisch dagegen befinden sich die Elektronen in allen Siliziumquerschnitten sehr 
dicht an der Grenzfläche. Das bedeutet, wird der Querschnitt skaliert, dann verringert 
sich das klassisch berechnete xav nicht so stark wie das quantenmechanisch berechnete 
(siehe Inset von Abb. 3.28). 
Fazit 
Die Berechnungen haben gezeigt, dass sich die Gatekapazität von Tri-Gate MOSFETs 
im Vergleich zur Oxidkapazität nicht verringert, wenn die Kanalabmessungen skaliert 
werden, obwohl die Quantenkapazität dabei stark abnimmt. Der Grund dafür ist, dass 
bei der Tri-Gate-Struktur sowohl Cox als auch Cq mit dem Kanalquerschnitt skalieren. 
Das ist bei planaren MOSFET-Konzepten nicht der Fall, da die Oxidkapazität dort 
konstant bleibt. Tatsächlich sagen die Berechnungen für eine Skalierung des 
Kanalquerschnittes unterhalb von 7nm  7nm eine Zunahme des Verhältnisses CG/Cox 
voraus. Diese Zunahme muss auf Quanteneffekte zurückgeführt werden, da klassische 
Simulationen keinen Anstieg von CG/Cox liefern. Quanteneffekte beeinflussen die 
Gatekapazität in erster Linie über die räumliche Verteilung der Elektronen im Kanal. 
Effekte der Subbandformierung in der Quantenkapazität wirken sich kaum auf die 
Gatekapazität von Tri-Gate MOSFETs aus, außer bei extrem kleinen 
Siliziumquerschnitten im Bereich von 2nm  2nm.  
 
3.4.3. Elektronenbeweglichkeit in Silizium-Nanodrähten 
Der Drainstrom in Nanometer-MOSFETs wird trotz ballistischer Transporteffekte 
immer noch wesentlich durch die effektive Elektronenbeweglichkeit eff im Kanal 
bestimmt [98], [100]. Entsprechend Gleichung (3-7) hängt die mittlere 
Elektronengeschwindigkeit am Sourceende des Kanals stark von eff ab, solange 
Eeff  nicht sehr viel größer ist als die thermische Geschwindigkeit vT. Das ist unter 
normalen Betriebsbedingungen (VDS ~ 1V) selbst in extrem kurzen Kanälen (L ~ 10nm) 
der Fall, da zum einen die thermische Geschwindigkeit im On-Zustand exponentiell mit 
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der Elektronendichte zunimmt (vT > 2107cm/s [101]) und da zum anderen die 
Elektronenbeweglichkeit in MOSFET Inversionskanälen im Allgemeinen deutlich 
kleiner ist als der Maximalwert für undotiertes Bulk-Silizium, max  1500cm2/Vs [36]. 
Im Grenzfall kleiner Feldstärken, also bei kleinen Drainspannungen oder in 
Transistoren mit langen Kanälen, folgt aus Gleichung (3-7) Ev  eff . In diesem Fall 
ist der Drainstrom direkt proportional zur Beweglichkeit.  
Der Elektronentransport in Silizium-Nanodrähten, d.h. in 1D Elektronensystemen, 
unterscheidet sich vom Transport in Bulk-Silizium (3D Elektronensystem) oder in 
gewöhnlichen MOSFET Kanälen (2D Elektronensysteme). Bisherige Untersuchungen 
zur Elektronenbeweglichkeit in SiNWs liefern widersprüchliche Ergebnisse. Während 
die Arbeiten von Kotlyar [136], Jin [137] und Ramayya [138] eine Abnahme der 
Beweglichkeit mit Verkleinerung des SiNW-Querschnitts zeigten, konnten Cui [139] 
und Koo [140] in SiNWs eine größere Elektronenbeweglichkeit als in konventionellen 
Bulk-MOSFETs feststellen. Diese Widersprüche lassen sich im Wesentlichen auf zwei 
gegenläufige Tendenzen zurückführen. Auf der einen Seite verringert sich beim 
Übergang von 2D zu 1D Systemen die Zustandsdichte für (gestreute) Elektronen, 
wodurch die Streuraten tendenziell abnehmen, was zu einer Zunahme der 
Elektronenbeweglichkeit führt [138]. Andererseits vergrößert sich bei Verkleinerung 
des Kanalquerschnitts der Überlappungsfaktor der Wellenfunktionen von Anfangs- und 
Endzustand der Elektronen bei Streuung durch Phononen, was tendenziell wiederum 
eine Verringerung der Beweglichkeit mit sich bringt [136], [141].  
Im Folgenden werden Ergebnisse der theoretischen Untersuchungen zur Elektronen-
beweglichkeit in SiNWs im Rahmen dieser Arbeit vorgestellt. Schwerpunkt der 
Untersuchungen war die Simulation der durch Phononenstreuung begrenzten 
Beweglichkeit in Tri-Gate MOS-Strukturen. Zunächst wird die  Simulationsmethode 
erläutert und im Anschluss daran werden die wichtigsten Ergebnisse diskutiert. Den 
Abschluss bildet eine kurze Zusammenfassung. 
Simulationsmethode  
Die Methode zur Simulation der Elektronenbeweglichkeit in SiNWs basiert auf einer 
gekoppelten Lösung der 2D Schrödinger- und Poisson-Gleichungen einerseits sowie der 
1D Boltzmann-Transportgleichung mit Hilfe von Monte-Carlo Simulationen 
andererseits. Im ersten Schritt werden mit NEXTNANO die 2D Schrödinger- und 
Poisson-Gleichungen für die untersuchten Tri-Gate MOS-Strukturen (Abb. 3.18) 
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selbstkonsistent gelöst. Die dabei berechneten Wellenfunktionen und Subbandenergien 
dienen als Eingangsgrößen für die 1D MC Transportsimulationen.  
In den MC Simulationen wird ein konstantes elektrisches Feld in Transportrichtung 
angenommen, klein genug um Niedrigfeldtransport zu garantieren. Es werden 
verschiedene Streumechanismen berücksichtigt. Besonders wichtig bei kleinen 
senkrechten Feldern sind Streuprozesse an akustischen und optischen Phononen [141]. 
Streuung an akustischen Phononen lässt sich mit guter Näherung als elastischer Prozess 
modellieren [142]. Darüberhinaus ist die Annahme von Bulkphononen gerechtfertigt. 
Neueste Arbeiten welche die Quantisierung des Phononenspektrums berücksichtigen, 
zeigen einen Effekt auf die Beweglichkeit von höchstens 10% gegenüber der Annahme 
von Bulkphononen [138]. Unter Berücksichtigung dieser Annahmen ist die Streurate für 
Elektronen mit dem Wellenvektor kx an akustischen Phononen innerhalb eines 
Leitungsbandminimums gegeben durch [138] 
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Hier ist Dac das Deformationspotential, m* die Zustandsdichtemasse,  ist die Dichte 
von Silizium, u die Schallgeschwindigkeit in Silizium,  = 0,5 ist der 
Nichtparabolizitätsfaktor, f die kinetische Energie des gestreuten Elektrons und (f) 
ist die Heaviside-Sprungfunktion. Der Überlappungsfaktor Iij beschreibt die räumliche 
Überlappung der Wellenfunktionen von Ausgangs- und Endzustand, i(x,y) und  
j(x,y), und ist gegeben durch [136] 
      dydxy,xy,xIij 2j2i  ,     (3-48)  
wobei x und y die Ortskoordinaten in der Querschnittsebene der Tri-Gate MOS-Struktur 
sind. 
Streuung an optischen Phononen ist verantwortlich für Elektronenübergänge zwischen 
verschiedenen Leitungsbandminima. Die entsprechenden Streuraten lassen sich mit  
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berechnen, wobei Div das Intervalley-Deformationspotential und 
  1B00 1exp  TkN    die mittlere Anzahl von Phonenen mit der Energie   ist. 
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Abbildung 3.29 Streurate von Elektronen im niedrigsten Subband an akustischen Phononen im
Vergleich zur gesamten Streurate für einen 5nm  5nm SiNW. 
 
Wird ein Phonon während eines Streuvorgangs emittiert, erhöht sich die Phononenzahl 
um +1, bei Absorption bleibt die mittlere Anzahl unverändert N0.  
Da die betrachteten SiNWs undotiert bzw. nur schwach p-dotiert sind, wurde Streuung 
an geladenen Störstellen nicht berücksichtigt.  
Streuung an den Si/SiO2-Grenzflächen wird bei großen senkrechten Feldern dominant 
[138]. Die Berücksichtigung von Grenzflächenstreuung im Rahmen von 1D 
Transportsimulationen ist wesentlich aufwendiger als die der bisher genannten 
Streumechanismen. Mit dem zur Verfügung stehenden 1D MC-Simulator kann 
Grenzflächenstreuung derzeit noch nicht beschrieben werden.  
Abbildung 3.29 zeigt beispielhaft für einen 5nm  5nm SiNW die Streurate von 
Elektronen im niedrigsten Subband an akustischen Phononen im Vergleich zur 
gesamten Streurate, d.h. unter Berücksichtigung aller möglichen Elektronenübergänge 
zwischen den einzelnen Leitungsbandminima. Die Streuraten sind proportional zur 
elektronischen Zustandsdichte. Das wird in den sprunghaften Änderungen in der 
Streurate deutlich. Diese markieren die Übergänge vom niedrigsten in ein energetisch 
höheres Subband. Entsprechend Gleichung (3-42) ist die Zustandsdichte für Elektronen 
an den Subbandkanten unendlich und fällt zu höheren Energien mit  ab. In 
Abbildung 3.29 ist der Abfall jedoch aufgrund der hier berücksichtigten 
50
f
.
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Nichtparabolizität der Subbänder (Nichtparabolizitätsfaktor ) geringer. In Abbildung 
3.29 wird außerdem deutlich, dass mit zunehmender kinetischer Energie der Elektronen 
die Wahrscheinlichkeit der Streuung an optischen Phononen (Intervalley-Streuung) im 
Vergleich zur Streuung an akustischen Phononen (Intravalley-Streuung) zunimmt. 
 
Ergebnisse und Diskussion 
Abbildung 3.30 zeigt simulierte Elektronenbeweglichkeiten für Tri-Gate MOS-
Strukturen mit unterschiedlichen Siliziumquerschnitten als Funktion der Gatespannung. 
Alle Strukturen haben eine Gateoxiddicke von 1nm und die Austrittsarbeit der 
Gateelektrode ist gleich der Elektronenaffinität von Silizium. Deshalb liegt die 
Schwellspannung für jede Struktur bei ungefähr 0V. In den MC Simulationen wurde ein 
elektrisches Feld von 500 V/cm angenommen, das heißt es werden 
Niedrigfeldbeweglichkeiten berechnet.  
In Abbildung 3.30 wird deutlich, dass die durch Phononenstreuung begrenzte 
Beweglichkeit mit Verkleinerung des Siliziumquerschnittes abnimmt. Das ist zunächst 
erstaunlich, da der energetische Abstand der Subbänder bei einer Verringerung des 
Querschnitts zunimmt, wodurch sich die Zustandsdichte für gestreute Elektronen 
verringert. Das wird jedoch mehr als kompensiert durch die sehr starke Zunahme des 
Überlappungsfaktors Iij, was insgesamt zu einer Vergrößerung der Streuraten führt.  
In Abbildung 3.31 sind die Überlappungsfaktoren für Streuung innerhalb des ersten 
Subbandes, I11, als Funktion der Kanalabmessungen dargestellt. Die Symbole 
kennzeichnen I11, die aus den mit NEXTNANO für VG = 0V simulierten 
Wellenfunktionen berechnet wurden, so wie sie tatsächlich zur Berechnung der 
Streuraten verwendet werden. Die Linie in Abbildung 3.31 zeigt I11 berechnet aus 
analytischen Wellenfunktionen, die man als Lösung der Schrödinger-Gleichung für das 
einfache 2D Potentialtopfmodell erhält. In diesem Fall liefert Gleichung (3-48) den 
Ausdruck I11 = 9/(4wSitSi). Der Überlappungsfaktor ist also umgekehrt proportional zur 
Querschnittsfläche des Kanals. Die analytische Lösung für das Potentialtopfmodell 
stellt die Obergrenze für I11 dar, da aufgrund der angenommenen unendlich hohen 
Potentialbarriere die Wellenfunktionen auf den Siliziumkanal beschränkt sind. In 
NEXTNANO wird jedoch eine realistische endliche Barriere an der Si/SiO2 
Grenzfläche angenommen, so dass die Wellenfunktionen in das Oxid eindringen können 
und somit der effektive Kanalquerschnitt größer ist als tSi  wSi. Die relative 
Abweichung von effektivem Kanalquerschnitt zum Siliziumquerschnitt nimmt mit 
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Abbildung 3.30 Durch Phononenstreuung begrenzte Elektronenbeweglichkeiten für Trigate MOS 
Strukturen mit verschiedenen Siliziumquerschnitten als Funktion der Gatespannung. 
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Abbildung 3.31 Überlappungsfaktoren für Streuung innerhalb des ersten Subbandes als Funktion der
Kanal-abmessungen. Symbole kennzeichnen Überlappungsfaktoren berechnet aus mit NEXTNANO 
simulierten Wellenfunktionen. Die rote Linie kennzeichnet den Überlappungsfaktor für das 2D 
Potentialtopfmodell.  
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Verkleinerung der Siliziumabmessungen zu, so dass der Unterschied zwischen den 
Symbolen und der Linie in Abbildung 3.31 ebenfalls größer wird. 
Die größte simulierte Beweglichkeit in Abbildung 3.30 beträgt 974cm2/Vs für die 10nm 
 10nm Struktur. Das ist deutlich kleiner als die Elektronenbeweglichkeit in 
undotiertem Bulk-Silizium bei Raumtemperatur von etwa 1500cm2/Vs [36]. Der Grund 
hierfür ist ebenfalls in dem sich vergrößernden Überlappungsfaktor zu suchen. Die hier 
berechneten Beweglichkeiten sind vergleichbar mit experimentellen Werten für SiNWs 
mit ähnlichem Querschnitt [140].  
In Abbildung 3.32 ist die für eine 5nm  5nm Tri-Gate-Struktur simulierte 
Beweglichkeit als Funktion der Linienkonzentration der Elektronen dargestellt. Die 
Beweglichkeit hat ein ausgeprägtes Maximum bei einer Liniendichte von 107cm-1 (VG = 
0,5V). Dieses Maximum hat seine Ursache im Wechselspiel zweier gegenläufiger 
Tendenzen. Mit zunehmender Elektronendichte wird die Bandverbiegung im Silizium 
stärker, wodurch die Elektronen näher an die Si/SiO2 Grenzflächen gezogen werden. 
Das ist gleichbedeutend mit einer Verringerung des effektiven Kanalquerschnitts. 
Folglich vergrößern sich die Überlappungsfaktoren für die verschiedenen Streuprozesse, 
was tendenziell zu einer Verringerung der Beweglichkeit führt. Auf der anderen Seite 
wird der Potentialverlauf im Silizium zunehmend unsymmetrischer wodurch es zu einer 
immer stärkeren Verschiebung der Subbänder verschiedener Leitungsbandminima 
gegeneinander kommt. Dadurch wird Intervalley-Streuung zunehmend  
unwahrscheinlicher, was die Beweglichkeit tendenziell erhöht. Beide Trends werden in 
Abbildung 3.33 offensichtlich. Sowohl der Überlappungsfaktor I11 als auch der 
energetische Abstand der beiden niedrigsten Subbänder E12 (die beide zu 
verschiedenen Minima gehören) werden mit zunehmender Elektronenkonzentration 
größer. Jedoch ändert sich I11 bei Konzentrationen zwischen 106 und 107 cm-1 im 
Gegensatz zu E12 nur geringfügig, was den Anstieg der Beweglichkeit bis zum 
Maximalwert erklärt.  
Fazit 
Die Elektronenbeweglichkeit in Silizium-Nanodrähten wird durch Effekte des Quantum 
Confinement beeinflusst. Die Simulationen ergaben, dass eine Verkleinerung des 
Siliziumquerschnitts prinzipiell zu einer Verringerung der Beweglichkeit führt. Das ist 
auf die sehr starke Zunahme des Überlappungsfaktors zurückzuführen. Eine noch 
stärkere Abhängigkeit der Elektronenbeweglichkeit vom Kanalquerschnitt ist bei einer 
Berücksichtigung von Grenzflächenstreuung zu erwarten. Eine Berücksichtigung von 
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Grenzflächenstreuung war jedoch im Rahmen dieser Arbeit nicht möglich. Die 
simulierten Beweglichkeiten für die größten hier betrachteten Strukturen sind 
vergleichbar mit aktuellen experimentellen Ergebnissen. 
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Abbildung 3.32 Simulierte Elektronenbeweglichkeit für eine 5nm  5nm SiNW-Struktur als Funktion 
der Linienkonzentration der Elektronen.  
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Abbildung 3.33 Überlappungsfaktor und energetischer Abstand der beiden niedrigsten Subbänder als 
Funktion der Linienkonzentration der Elektronen.  
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3.4.4. Korrektur klassischer Bauelementesimulationen 
Die in dieser Arbeit untersuchten Quanteneffekte in Nanometer-MOSFETs bewirken 
makroskopisch eine Abweichung von klassisch berechneten Kennlinien. Nachfolgend 
werden einfache Möglichkeiten besprochen, die Wirkung der Quanteneffekte durch 
Korrekturen klassischer Bauelementesimulationen bzw. der damit simulierten 
Kennlinien zu berücksichtigen.  
Verschiebung der Schwellspannung 
Die Berücksichtigung der durch die Subbandformierung verursachten 
Schwellspannungs-verschiebung wurde bereits in Abschnitt 3.4.1. diskutiert. Ist für 
einen Transistor die klassisch simulierte Schwellspannung und der Subthreshold Slope 
vorhanden, lässt sich die tatsächliche Schwellspannung ganz einfach mit Hilfe von (3-
33) und (3-34) berechnen. Vorraussetzung ist ein Modell für die Verschiebung des 
Kanalpotentials im betrachteten MOSFET. Gleichung (3-35) stellt ein adäquates Modell 
für vollständig verarmte DG und SG SOI MOSFETs dar und Gleichung (3-31) ein 
Modell für MG MOSFETs mit rechteckigem Querschnitt.  
Wie sich mit Hilfe dieser Modelle die Auswirkung von Quantum Confinement auf 
Schwankungen von Ion und Ioff infolge von Geometrietoleranzen berücksichtigen lassen, 
wird in Abschnitt 4.2.4. ausführlich behandelt.  
Gatekapazität und Steilheit 
Die durch Quanteneffekte verringerte der Gatekapazität macht sich gleichstrommäßig 
als geringere Steilheit bemerkbar. Dadurch wird im Wesentlichen der On-Strom 
reduziert.  
Zur Illustration dieses Effekts sind in Abbildung 3.34 mit SCHRED quantenmechanisch 
sowie klassisch simulierte nS in DG MOS-Strukturen als Funktion der effektiven 
Gatespannung VG,eff = VG  Vth zu sehen. Im Subthresholdbereich (Abbildung 3.34a) 
liegen die klassischen und quantenmechanischen Kennlinien übereinander, d.h. hier 
spielt nur die Verschiebung der Schwellspannung eine Rolle. Dagegen wird in der 
linearen Darstellung in Abbildung 3.34(b) deutlich, dass für jede Struktur ab VG  Vth > 
0 die quantenmechanische Elektronenschichtkonzentration wesentlich kleiner ist als die 
aus klassischen Simulationen. Dieser Effekt ist umso größer, je kleiner die äquivalente 
Oxiddicke EOT ist, was sich mit der Reihenschaltung von Cox und Cinv [vgl. Abb. 3.17 
und Gleichung (3-37)] erklären lässt. Entsprechend Gleichung (3-18) wirkt sich die 
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Abbildung 3.34 Mit SCHRED klassisch und quantenmechanisch berechnete Elektronen-
schichtkonzentration als Funktion der effektiven Gatespannung für DG MOS-Strukturen mit 
verschiedenen EOT. (a) Logarithmischer und (b) linearer Maßstab. 
 
verringerte Elektronenschichtkonzentration direkt auf den Drainstrom eines MOSFET 
aus.  
Um die Auswirkungen des o.g. Effekts für die in dieser Arbeit relevanten MOSFET-
Designs abzuschätzen, wurde für eine Reihe verschiedener SG und DG MOS-
Strukturen das Verhältnis von quantenmechanischer und klassischer 
Elektronenschichtkonzentration CLS
QM
S nn mit SCHRED bestimmt. Abbildung 3.35 zeigt 
CL
S
QM
S nn  als Funktion der effektiven Gatespannung für DG-Strukturen mit EOT = 
0.6nm. Darin wird deutlich, dass das Verhältnis CLS
QM
S nn  stark von der Gatespannung 
und von der Si-Dicke abhängt. Um die Auswirkung des Quanteneffekts auf den On-
Strom eines MOSFET abzuschätzen, muss demnach CLS
QM
S nn  für das entsprechende 
VG,eff extrahiert werden. Für dieses VG,eff lässt sich dann sehr leicht aus dem klassisch 
berechneten Drainstrom  der tatsächliche Drainstrom bestimmen. CLDI
  )()()( effG,
CL
effG,CL
S
QM
S
effG,D VIVn
nVI D      (3-50) 
Abbildung 3.36 zeigt CLS
QM
S nn  für VG,eff = 0.6V als Funktion der Siliziumdicke für SG 
und DG MOS-Strukturen mit unterschiedlichen EOT. Es wird deutlich, dass sich 
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Abbildung 3.35 Verhältnis von quantenmechanischer zu klassischer Elektronenschichtkonzentration als
Funktion der effektiven Gatespannung für DG MOS-Strukturen mit verschiedenen Schichtdicken. 
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Abbildung 3.36 Verhältnis von quantenmechanischer zu klassischer Elektronenschichtkonzentration bei 
VG – Vth = 0.6V als Funktion der Siliziumdicke für SG und DG Strukturen mit verschiedenen EOT.  
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CL
S
QM
S nn mit abnehmender Si-Dicke dem Wert 1 annähert. Das liegt daran, dass sowohl 
klassisch als auch quantenmechanisch der Ladungsschwerpunkt xav umso näher an der 
Si-Oberfläche liegen muss, je dünner die Si-Schicht ist. Mit abnehmendem xav wird aber 
die elektrostatische Kapazität des Kanals avSiSies, x/C   größer und deren Einfluss auf 
CG entsprechend Gleichung (3-37) geringer. Folglich machen sich die Unterschiede 
zwischen quantenmechanisch und klassisch berechneten Elektronenverteilungen im 
Kanal immer weniger in unterschiedlichen nS bemerkbar.  
CL
S
QM
S nnGenerell sind sich in Abbildung 3.36 die für SG und DG Strukturen mit 
gleichem EOT bei allen Schichtdicken sehr ähnlich. Für Si-Dicken kleiner als etwa 3nm 
sind die Unterschiede etwas größer. In diesem Bereich liegt CLS
QM
S nn  für SG-
Strukturen näher an 1 als für DG-Strukturen. Der Grund dafür ist, dass in SG SOI-
Strukturen die Elektronendichte an der Grenzfläche zum BOX sowohl  klassisch als 
auch quantenmechanisch relativ klein ist, so dass Unterschiede keinen so großen 
Einfluss auf die integrale Elektronendichte nS haben.  
Die Verringerung von Gatekapazität und Steilheit wirkt sich auch auf das 
Kleinsignalverhalten extrem skalierter MOSFETs aus. Die Kleinsignalparameter, in 
welche die Größen gm, CGS oder CGD eingehen (siehe Anhang A), hängen von der 
Stärke dieses Effekts ab. Da aber entsprechend Gleichung (3-13) die Verringerung von 
gm im Zähler durch die von CGG im Nenner kompensiert wird, sollte sich die 
Quantisierung nicht wesentlich auf fT auswirken. Diese Überlegung wird durch die 
Ergebnisse eines direkten Vergleiches von quantenmechanischen und klassischen 
Simulationen eines DG MOSFET mit LG = 15nm [143] bestätigt. Im Rahmen dieser 
Arbeit wird deshalb auf die Berücksichtigung von Quanteneffekten bei der Simulation 
von Hochfrequenzeigenschaften verzichtet. 
Elektronenbeweglichkeit 
Die effektive Beweglichkeit in 1D Elektronensystemen lässt sich prinzipiell über ein 
geeignetes Modell in jedem klassischen Bauelementesimulator berücksichtigen. Wie 
wir in Abschnitt 3.4.3. gesehen haben muss ein solches Modell neben der Wirkung 
verschiedener Streumechanismen den Einfluss der Kanalgeometrie richtig beschreiben. 
Leider gibt es ein solches Modell bisher noch nicht. Im Rahmen dieser Arbeit wurde 
deshalb auch für die Simulation von MG MOSFETs das herkömmliche Lombardi-
Modell für planare MOSFETs [94] verwendet. 
Kapitel  4 
Nanometer-MOSFETs für digitale 
Logik 
 
4.1. Einführung 
Die digitale Logik ist die Grundlage der modernen Informationstechnologie. In 
modernen elektronischen Systemen gewinnt sie immer mehr an Bedeutung, da analoge 
Funktionen zunehmend durch digitale Schaltungen ersetzt werden [144]. Die 
überwiegende Mehrzahl aller digitalen Schaltungen wird in der so genannten CMOS 
Logik (complementary MOS) realisiert. Die Grundgatter dieser Logikfamilie sind aus 
komplementären MOSFETs, das heißt aus n- und pMOSFETs aufgebaut. Das 
einfachste Logikgatter, der CMOS-Inverter (Abb. 4.1), besteht aus einem n-Kanal und 
einem p-Kanal MOSFET. Dieses Konzept hat den Vorteil, dass im stationären Zustand, 
d.h. High am Eingang / Low am Ausgang oder umgekehrt, grundsätzlich einer der 
beiden Transistoren gesperrt ist. Dadurch ist die statische Verlustleistung in CMOS-
Schaltungen im Vergleich zu anderen Logikfamilien sehr gering. Die geringe 
Verlustleistung sowie der relativ einfache technische Aufbau sind wesentliche Gründe 
für den Erfolg von CMOS und somit des Silizium-MOSFET als Grundbauelement in 
der Digitaltechnik. 
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Abbildung 4.1 CMOS Inverter. 
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MOSFET-Konzepte, die auf der Verwendung von Siliziumnanodrähten basieren, 
werden oft als die ultimativen Logikbauelemente für eine Skalierung in den 
Gatelängenbereich um 10nm angesehen [4], [63]. Der Grund dafür ist die exzellente 
Kontrolle des Kanalpotentials durch das Gate. Beim Tri-Gate Konzept (siehe Abb. 4.2), 
beispielsweise, ist das Gate von drei Seiten elektrostatisch an den Kanal gekoppelt. Bei 
diesem Transistorskonzept hat man im Wesentlichen zwei Freiheitsgrade hinsichtlich 
der Querschnittsgeometrie, nämlich die Höhe tSi und die Weite wSi. Es stellt sich nun die 
Frage nach dem optimalen Kanaldesign, d.h. nach der Wahl geeigneter Querschnitte für 
MOSFETs mit einer Gatelänge von nur 10nm.  
Die hier vorgestellten Untersuchungen konzentrieren sich auf das Design von 3D Tri-
Gate (TG) MOSFETs mit einer Gatelänge von 10nm sowie der beiden 2D Grenzfälle 
Single-Gate (SG) SOI MOSFET und Double-Gate (DG) MOSFET. Die 
Massenproduktion von MOSFETs mit einer Gatelänge von 10nm wird um das Jahr 
2020 gefordert [4]. Als Auswahlkriterium für geeignete Designs werden hier die für 
Digital-MOSFETs wichtigen Parameter On-Strom Ion und Off-Strom Ioff verwendet. 
Das bedeutet, der Drainstrom des Transistors darf im ausgeschalteten Zustand höchstens 
 sein und muss im eingeschalteten Zustand mindestens  erreichen.  maxoffI
min
onI
In den folgenden Abschnitten wird zunächst die Simulationsmethode erläutert. Danach 
werden die Ergebnisse zum Design des inneren Transistors diskutiert. Die Auswirkung 
von Geometrieschwankungen auf die Parameter Vth,  Ion und Ioff wird analysiert und der 
Effekt von parasitären Widerständen untersucht.  
 
4.2.  Design von Single-Gate, Double-Gate und Tri-Gate 
MOSFETs 
4.2.1. Simulationsmethode 
Die Simulationsstrukturen sind in Abbildung 4.2 skizziert. Tri-Gate MOSFETs besitzen 
eine dreidimensionale Struktur und erfordern daher 3D Simulationen. Double-Gate und 
Single-Gate MOSFETs stellen die zweidimensionalen Grenzfälle der TG-Struktur dar 
und können mit 2D Simulationen beschrieben werden. Den DG MOSFET erhält man 
aus der TG-Struktur für tSi  , den SG MOSFET für wSi  . Aufgrund der 
symmetrischen Struktur von TG und DG MOSFETs genügt für deren vollständige 
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Beschreibung jeweils die Simulation der halben Struktur. Das führt besonders in den 
sehr aufwendigen 3D Simulationen zu einer erheblichen Reduzierung der Rechenzeiten.  
Alle Strukturen besitzen einen undotiertem Kanal, high-K Dielektrika und Metall-Gates. 
Die Abmessungen und Dotierungen der Simulationsstrukturen sind in Tabelle 4.1 
zusammengefasst. Um eine äquivalente Gateoxiddicke EOT von 0.6nm einzustellen 
wurde ein idealer Gateisolator mit r = 6.5 angenommen1. Die Dicke des BOX 
entspricht den Vorgaben der ITRS (tBOX  2LG). Das Rückseitensubstrat der SG- und 
TG-Strukturen wurde vereinfacht als Metallelektrode auf Massepotential (0V) 
modelliert, um den numerischen Aufwand der 3D-Simulationen zu begrenzen. 
Vergleichssimulationen haben gezeigt, dass eine realistischere Modellierung der 
Rückseite nahezu die gleichen Ergebnisse liefert. 
Die Source- und Draingebiete sind mit einer Länge von 5nm sehr kurz und die 
Übergänge zum Kanal sind abrupt. Dieses idealisierte Design wurde gewählt, damit die 
Serienwiderstände zunächst möglichst klein sind. Der Einfluss von Serienwiderständen 
wird dann in Abschnitt 4.3 gesondert betrachtet. 
Alle Simulationen wurden mit dem Bauelementesimulator ATLAS unter Verwendung  
des Drift-Diffusionsmodells durchgeführt. Effekte des nichtstationären 
Ladungstransports wurden mit der in Abschnitt 3.2.2. vorgestellten modifizierten v(E)-
Charakteristik [92] berücksichtigt. Da bisher noch kein Modell für die 
Niedrigfeldbeweglichkeit in SiNW MOSFETs existiert, wurde das Lombardi-Modell 
[94] verwendet, das die Beweglichkeit in Bulk-MOSFETs beschreibt. Es wurde mit 
Fermi-Dirac-Statistik gerechnet. Quanteneffekte wurden nicht direkt während der 
Simulationen sondern im Sinne von nachträglichen Korrekturen der zunächst 
klassischen Ergebnisse berücksichtigt. Der Einfluss von Quantum Confinement auf die 
Schwellspannung oder den Off-Strom wurde wenn nötig mit Hilfe analytischer Modelle 
[66] berücksichtigt. Für die Korrektur der simulierten klassischen On-Ströme wurden 
Korrekturfaktoren verwendet, welche mit Hilfe von Schrödinger-Poisson Simulationen 
bestimmt wurden. 
                                                 
1 Die Kernaussagen dieser Untersuchungen gelten grundsätzlich für alle Gateisolatoren mit EOT = 0.6nm, 
inklusive Hafnium-basierter Dielektrika mit wesentlich größeren r.    
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Abbildung 4.2 Die Simulationsstrukturen für Single-Gate, Double-Gate und Tri-Gate MOSFETs. Die 
Abmessungen und Dotierungen sind in Tabelle 4.1 zusammengefasst.  
 
Gatelänge, LG (nm) 10 
Siliziumdicke, tSi (nm) variabel 
Siliziumweite, wSi (nm) variabel 
Länge der Source- und Draingebiete, LSD (nm) 5 
Äquivalente Oxiddicke, EOT (nm) 0.6 
Dicke des Gateisolators, td (nm) 1 
Relative DEK des Gatedisolators, r 6.5 
Dicke des vergrabenen Oxids (SG, TG), tBOX (nm) 20 
Source/Drain-Dotierung, ND (cm-3) 2  1020 
Kanaldotierung, NA (cm-3) 1010 
Gateaustrittsarbeit, G (eV) variabel 
Austrittsarbeit des Substratkontakts (SG, TG), M (eV) 4.72 
Betriebsspannung, VDD (V) 0.8 
Tabelle 4.1 Designparameter der in Abbildung 4.2 skizzierten Simulationsstrukturen. 
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4.2.2. Single-Gate und Double-Gate MOSFETs 
Betrachten wir zunächst den zweidimensionalen Grenzfall DG MOSFET. In Abbildung 
4.3 sind Transferkennlinien ohne Quantenkorrekturen für DG MOSFETs mit 
verschiedenen wSi für eine Drain-Source Spannung von VDS = VDD = 0.8V zu sehen. In 
den Simulationen wurde für alle Strukturen eine Gateaustrittsarbeit von 4.72eV 
verwendet, d.h. es wurde Midgap-Material angenommen. Der Drainstrom ist in 
Abbildung 4.3 auf die effektive Gateweite weff normiert. Entsprechend Abbildung 4.2 
gilt für den DG MOSFET weff = 2tSi, für den SG MOSFET weff = wSi und für den TG 
MOSFET weff = wSi + 2tSi.  
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Abbildung 4.3 Simulierte Transferkennlinien von DG MOSFETs mit verschiedenen wSi ohne 
Quantenkorrekturen. Horizontale Linien markieren die Zielgrößen für Ion und Ioff. Die vertikalen Linien 
begrenzen den Gatespannungsbereich für digitale Anwendungen bei der hier betrachteten 
Betriebsspannung von 0.8V.  
 
In Abbildung 4.3 wird deutlich, dass sich das Abschaltverhalten verbessert, je kleiner 
wSi gemacht wird. Der Subthreshold Slope verringert sich mit abnehmendem wSi 
aufgrund der stärkeren elektrostatischen Kopplung des Gates an den Kanal. Dadurch 
kann die Höhe der Potentialbarriere zwischen Source und Drain besser durch die 
Gatespannung gesteuert werden. Gleichzeitig verschieben sich die Kennlinien in 
Richtung positive VGS. Diese Verschiebung hat im Wesentlichen zwei Ursachen. Zum 
einen sind Kurzkanaleffekte, wie DIBL oder Vth-Roll-Off, bei kleineren wSi deutlich 
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Abbildung 4.4 Transferkennlinien der DG MOSFETs aus Abb. 4.3 so verschoben, dass bei VGS = 0V 
das Ioff -Kriterium gerade erfüllt ist. 
 
geringer. Andererseits verringert sich mit abnehmendem Kanalquerschnitt die 
Elektronenschichtkonzentration für ein bestimmtes VGS, so dass ID kleiner wird.  
Die horizontalen Linien in Abbildung 4.3 markieren die beiden Zielgrößen  und 
, so wie sie typischerweise für High-Performance Logik festgelegt werden [4]. Die 
vertikalen Linien begrenzen den Gatespannungsbereich für digitale Anwendungen bei 
der hier betrachteten Betriebsspannung von 0.8V. Von den gezeigten Kennlinien erfüllt 
nur die des DG MOSFET mit wSi = 4nm sowohl das Kriterien für Ion als auch das 
Kriterium für Ioff innerhalb dieses Gatespannungsintervalls. Die Lage der Kennlinie auf 
der Gatespannungsachse ist jedoch nicht optimal. Theoretisch ist es möglich, über die 
Wahl des Gatematerials (d.h. über G) die Transferkennlinie auf der VGS-Achse beliebig 
zu verschieben. Abbildung 4.4 zeigt die Transferkennlinien der Transistoren aus 
Abbildung 4.3 so verschoben, dass alle das Ioff -Kriterium bei VGS = 0V gerade erfüllen. 
Der Drainstrom der nun bei VGS = VDS = 0.8V fließt ist der maximal mögliche On-Strom 
eines bestimmten MOSFET-Designs bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff -Kriteriums.  
max
offI
min
onI
In Abbildung 4.5 sind die so ermittelten Ion für DG MOSFETs als Funktion von wSi und 
für SG MOSFETs als Funktion von tSi dargestellt. Neben den klassisch simulierten On-
Strömen  sind auch korrigierte Werte gezeigt, welche die Wirkung von 
Quanteneffekten berücksichtigen. Die korrigierten On-Ströme wurden durch 
CL
onI
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Multiplikation mit einem Korrekturfaktor bestimmt, . Der 
Korrekturfaktor cQM gibt das Verhältnis von quantenmechanischer und klassischer 
Elektronenschichtkonzentration an, welches für jede Struktur mit Hilfe von 
Schrödinger-Poisson Simulationen [117] bestimmt wurde (vgl. Abb. 3.36). Um den 
Rechenaufwand zu minimieren wurde darüber hinaus eine vereinfachte 
Quantenkorrektur mit einem konstanten Korrekturfaktor für jede Struktur getestet. Es 
zeigt sich, dass ein konstanter Korrekturfaktor von 0.8 ähnliche Ergebnisse liefert, und 
zwar nicht nur für DG und SG MOSFETs sondern auch für TG MOSFETs.  
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Abbildung 4.5 Maximal möglicher On-Strom als Funktion der Silizium-Schichtdicke für (a) DG und 
(b) SG MOSFETs bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-Kriteriums. Gezeigt sind die On-Ströme aus der 
klassischen Simulation, sowie zwei Werte mit einer Quantenkorrektur: variabler Korrekturfaktor cQM(wSi, 
tSi), konstanter Korrekturfaktor 0.8 für alle Strukturen. Gestrichelte Linien – horizontal: Target für Ion, 
vertikal: durch Quanteneffekte definierte minimale Schichtdicke.  
 
Der Bereich von wSi (tSi) in dem das Ion-Kriterium erfüllt ist, hat eine obere und eine 
untere Grenze, wSi,max (tSi,max) und wSi,min (tSi,min). Bestimmend für die obere Grenze ist 
das Abschaltverhalten. Wenn wSi kleiner wird, kann auch mit einer geringeren 
Schwellspannung [vgl. Definition (2-1)] das Ioff -Kriterium erfüllt werden. Dadurch wird 
die effektive Gatespannung VGS  Vth im On-Zustand größer, wodurch Ion steigt.  
Die untere Grenze des Bereiches von wSi bzw. tSi in dem das Ion-Kriterium erfüllt ist, 
wird von den Widerständen der Source- und Draingebiete, RS und RD, bestimmt. Diese 
lassen sich für die Simulationsstrukturen folgendermaßen abschätzen 
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wobei RS und RD auf die jeweilige effektive Gateweite normiert sind. Bei Verringerung 
des Kanalquerschnitts vergrößern sich RS und RD und Ion wird kleiner. Da beim DG 
MOSFET weff doppelt so groß ist wie beim SG MOSFET, sind auch RS und RD bei 
gleicher Schichtdicke doppelt so groß. Aus diesem Grund ist in Abbildung 4.5 die 
minimale Schichtdicke zur Erfüllung des Ion-Kriteriums beim DG MOSFET, wSi,min, 
deutlich größer als tSi,min beim SG SOI MOSFET. 
Bei Siliziumdicken von wenigen Nanometern sind starke Quanteneffekte zu erwarten. 
Diese bewirken, dass Geometriefluktuationen zu erheblichen Unterschieden von Vth 
bzw. Ioff zwischen nominell gleichen Transistoren führen können. Es ist daher sinnvoll, 
eine quantenmechanisch definierte untere Grenze für die Schichtdicke,  bzw. 
, einzuführen. Eine vernünftige Forderung wäre beispielsweise, dass bei 
Schwankungen der Querschnittsgeometrie um maximal eine Atomlage (wSi = tSi = 
1AL  1.36Å) das Verhältnis vom tatsächlichen zum nominellen Off-Strom nicht größer 
als 2 sein darf. Für DG und SG MOSFETs mit Langkanaleigenschaften lassen sich die 
minimalen Schichtdicken, für die diese Forderung gerade noch erfüllt ist, mit Hilfe der 
Funktion  aus Gleichung (3-35) bestimmen. 
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Man erhält als minimale Abmessung . Da im Subthresholdbereich die 
Stärke der Quanteneffekte nur von der Si-Schichtdicke abhängt, sind die 
quantenmechanisch definierten minimalen Schichtdicken für DG und SG MOSFETs 
gleich groß, . Sie sind außerdem größer als die mit dem Ion-Kriterium 
bestimmten minimalen Schichdicken wSi,min und tSi,min, so dass der Bereich nutzbarer 
Schichtdicken in Abbildung 4.5 beim SG-Design wesentlich stärker durch 
Quanteneffekte eingeschränkt wird als beim DG-Design. Für den SG SOI MOSFET 
verbleibt ein Designspielraum für tSi von weniger als 1nm, für den DG MOSFET ein 
Spielraum für wSi von mehr als 4nm. Mit anderen Worten, das DG-Konzept gestattet 
dem Designer eine größere Freiheit bezüglich der Schichtdicke als das SG-Konzept. 
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4.2.3. Tri-Gate MOSFETs 
Für die Gleichstromeigenschaften von TG MOSFETs mit LG = 10nm (Abb. 4.2) ist die 
Gestaltung der Querschnittsgeometrie entscheidend. Die Frage dabei ist, welche 
Kombinationen von wSi und tSi das Einhalten der Kriterien für Ion und Ioff ermöglichen.  
Um den Designspielraum einzugrenzen, wurde für eine Anzahl von TG Designs, bei 
denen wSi bzw. tSi systematisch variiert wurden, der in Abschnitt 4.2.2. eingeführte 
maximal mögliche On-Strom bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-Kriteriums bestimmt. 
Die dazu erforderlichen 3D Simulationen sind sehr rechenintensiv und benötigen im 
Schnitt etwa die 20-fache Rechenzeit vergleichbarer 2D Simulationen. Die Ergebnisse 
sind in Abbildung 4.6. dargestellt. Die dort gezeigten On-Ströme sind bereits korrigierte 
Werte der klassischen Simulationsergebnisse, wobei für jede Struktur ein 
Korrekturfaktor von 0.8 verwendet wurde.    
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Abbildung 4.6 Maximal möglicher On-Strom von TG MOSFETs die das Ioff-Kriterium erfüllen. (a) Ion 
als Funktion von wSi mit tSi als Parameter. Der Grenzfall DG bedeutet tSi  . (b) Ion als Funktion von tSi 
mit wSi als Parameter. Der Grenzfall SG bedeutet wSi  . Die On-Ströme sind auf die jeweilige 
effektive Gateweite normiert. Horizontale Linie: Kriterium für Ion.  
 
Abbildung 4.6(a) zeigt die maximal möglichen Ion von TG MOSFETs mit 
verschiedenen Siliziumdicken als Funktion von wSi. Zum Vergleich ist auch die 
entsprechende Ion(wSi)-Kurve aus Abbildung 4.5(a) für den DG MOSFET gezeigt. Es 
wird deutlich, dass das Maximum der Ion(wSi)-Kurven sinkt, wenn der Parameter tSi 
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kleiner wird. Der Grund dafür sind die wachsenden Serienwiderstände RS und RD. Aus 
demselben Grund steigt auch die untere Grenze für wSi. Die obere Grenze für wSi steigt 
ebenfalls bei Verringerung von tSi, da Kurzkanaleffekte zunehmend durch die Wirkung 
des oberen Gates unterdrückt werden. Wird tSi kleiner als tSi,max des SG MOSFET, so ist 
für alle wSi > wSi,min das Ion -Kriterium erfüllt. In diesem Fall ist das obere Gate für die 
vollständige Kontrolle des Kanalpotentials ausreichend.  
Interessant ist, dass im Grenzfall DG MOSFET die obere Grenze für wSi größer ist als 
beim TG-Design mit tSi = 10nm. Die Ursache dafür ist das etwas schlechtere 
Abschaltverhalten des TG MOSFET. Hier macht sich der Einfluss des BOX bemerkbar, 
welches beim idealen DG MOSFET keine Rolle spielt. Beim TG MOSFET kann das 
Drain-Potential über das BOX auf die Rückseite der Si-Schicht wirken. Dadurch wird 
dort die Potentialbarriere zwischen Source und Drain verringert und die Gate-
Steuerwirkung reduziert.  
Dieser Effekt ist in Abbildung 4.7 deutlich sichtbar. Hier ist für einen TG MOSFET mit 
wSi = 6nm und tSi = 10nm im Off-Zustand die simulierte Potentialverteilung in zwei 
senkrechten Schnittebenen durch die Mitte der Struktur dargestellt. Auf der linken Seite 
ist zu sehen, wie sich das Drain-Potential innerhalb des BOX in Richtung Source 
ausdehnen kann. Dadurch ist rechts im Schnitt quer zum Kanal das Kanalpotential an 
der Stelle am größten (Barriere für Elektronen am geringsten), die am weitesten vom 
Gate entfernt ist, also in der Mitte der Grenzfläche zum BOX (hier: bei Tiefe y = 10nm 
und Weite z = 3nm).  
Obwohl dieser Effekt beim 2D DG MOSFET nicht auftritt, ist in der Praxis das DG-
Konzept kein Ausweg, da tSi nicht unendlich groß gemacht werden kann. Für die TG-
Struktur ergibt sich aber die Forderung, dass tSi möglichst groß sein sollte, wenn wSi 
kleiner ist als wSi,max des DG MOSFET. Ein wirklicher Ausweg wäre nur der Übergang 
zur Gate-All-Around (GAA) Struktur. Diese ist aber nur mit erheblich größerem 
technologischen Aufwand zu realisieren. 
In Abbildung 4.6(b) ist zu sehen, dass die Maxima der Ion(tSi)-Kurven für das TG-
Design bei Verringerung von wSi zunächst größer werden und ab wSi < 4nm wieder 
sinken. Die Ursache dafür sind die beiden gegenläufigen Tendenzen bei einer 
Verkleinerung von wSi. Einerseits verbessert sich das Abschaltverhalten (u.a. wird der 
BOX-Effekt zunehmend unterdrückt), andererseits werden RS und RD größer. Die 
Vergrößerung der Serienwiderstände führt gleichzeitig zur Anhebung der unteren 
Grenze von tSi bezüglich des Ion-Kriteriums, das verbesserte Abschaltverhalten zur 
Erhöhung der oberen Grenze von tSi. Wird wSi kleiner als wSi,max des DG MOSFET, gibt 
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Abbildung 4.7 Simulierte Potentialverteilung in einem Tri-Gate MOSFET mit wSi = 6nm und tSi = 
10nm im Off-Zustand, dargestellt in Schnittebenen durch die Mitte der Struktur. Links: Schnitt entlang
des Kanals. Rechts: Schnitt quer zum Kanal. 
 
es keine obere Grenze mehr für tSi (tSi,max  ).  
Vergleicht man die Ion(tSi)-Kurve für das TG-Design mit wSi = 20nm mit der Kurve für 
den 2D Grenzfall SG MOSFET [Abb. 4.6(b)], so lassen sich nur geringfügige 
Unterschiede feststellen. Lediglich bei kleinen tSi sind die Ion des SG MOSFET etwas 
größer, da hier RS und RD etwas kleiner sind als beim TG MOSFET. 
Designspielraum für die Kanalgeometrie 
Abbildung 4.8 zeigt die mit dem Ioff/Ion -Kriterium ermittelte obere und untere Grenze 
für die TG-Querschnittsgeometrie (blaue Kurven) in der Form wSi(tSi). Die rote Kurve 
definiert die quantenmechanische untere Grenze für die TG-Struktur, welche nach 
demselben Prinzip bestimmt wurde wie bzw.  für die 2D Grenzfälle DG und 
SG MOSFET. Die Bestimmungsgleichung hierfür lautet 
QM
minSi,w
QM
minSi,t
  2
) ,(
) ,(
Si
QM
minSi,
SiSiSi
QM
minSi, 
tw
ttww


,     (4-3) 
wobei die Funktion  aus Gleichung (3-32) verwendet wird. Der grün schraffierte 
Bereich zwischen der oberen Grenze und dem quantenmechanischen Limit 
kennzeichnet den Designspielraum für wSi und tSi. TG MOSFETs mit Geometrien aus 
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diesem Bereich erfüllen die Kriterien für Ion und Ioff, und Fluktuationen infolge von 
Quanteneffekten halten sich noch in akzeptablen Grenzen. TG-Designs aus dem Bereich 
zwischen unterer Grenze und quantenmechanischem Limit können zwar akzeptable On-
Ströme liefern, aber aufgrund starker Quanteneffekte führen bereits Schwankungen von 
wSi und tSi um nur eine Atomlage zu Ioff-Schwankungen um mehr als Faktor 2.  
Zum Vergleich sind in Abbildung 4.8 auch die maximalen Schichtdicken tSi,max und 
wSi,max für SG bzw. DG MOSFETs markiert. TG-Designs aus dem Bereich, der von den 
oberen Grenzen für SG, DG und TG MOSFETs eingegrenzt wird, haben im Vergleich 
zu adäquaten SG- und DG-Designs größere tSi bzw. wSi. Das heißt aus technologischer 
Sicht, solche TG MOSFETs stellen geringere Anforderungen an Schichtdickenkontrolle 
bzw. Lithografie als vergleichbare SG bzw. DG MOSFETs.  
In Tabelle 4.2 sind die wichtigsten Eigenschaften von fünf MOSFET-Varianten 
zusammengefasst, darunter drei ausgewählte TG MOSFET-Designs (TG1…TG3) aus 
dem  grünen Bereich von Abbildung 4.8 sowie ein SG und ein DG MOSFET. Die 
effektive Gateweite der SG und DG MOSFETs ist mit unendlich angegeben, da wSi 
bzw. tSi theoretisch beliebig groß gemacht werden können. Die stufenlose Justierbarkeit 
von weff ist ein prinzipieller Vorteil der 2D MOSFET-Varianten. Demgegenüber sind 
die weff der TG MOSFETs fest eingestellt. Die einzige Möglichkeit weff von TG 
MOSFETs zu vergrößern, ohne das Querschnittsdesign zu ändern, besteht in der 
Parallelschaltung mehrerer TG-Kanäle.  
Wird Ioff über die Gateaustrittsarbeit auf 0.11 A/m eingestellt, so erreichen alle fünf 
MOSFET-Varianten ähnlich hohe Ion. Die dazu nötige Gateaustrittsarbeit G ist für alle 
Varianten ähnlich. Ein geeignetes Gatemetall wäre demnach Wolfram mit typischen 
Werten für die Austrittsarbeit zwischen 4.3 und 4.6eV [145]. Auch das gegenwärtig 
diskutierte Titannitrid TiN [146] kommt in Frage. Für TiN auf dem high-K 
Dielektrikum Hafniumoxid HfO2 wurden effektive Austrittsarbeiten zwischen 4.3 und 
4.5eV gemessen [147].  
Die Schwellspannungen bei optimalem G unterscheiden sich nur unwesentlich 
zwischen den einzelnen MOSFET-Varianten. Die Verschiebung durch Quanteneffekte 
 nimmt jedoch in Richtung DG deutlich ab und ist beim SG MOSFET fast 
dreimal so groß wie beim DG MOSFET. 
QM
thV
Der Kurzkanaleffekt DIBL ist bei den TG MOSFETs etwas geringer als bei SG und 
DG, besonders gering bei TG1. Das Abschaltverhalten ist bei allen MOSFETs mit S < 
100mV/dec ähnlich gut. Auch hier hat TG1 den besten Wert.  
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Abbildung 4.8 Obere und untere Grenzen für die Abmessungen wSi und tSi von TG MOSFETs. 
Symbole: mit dem Ioff/Ion-Kriterium ermittelte minimale und maximale wSi und tSi. Rote durchgezogene 
Linie ohne Symbole: quantenmechanische untere Grenze für wSi und tSi. Grün-schraffierter Bereich: 
Designspielraum für wSi und tSi. Strich-Punkt-Linien: wSi,max bzw. tSi,max der zweidimensionalen Grenzfälle 
DG und SG MOSFET. 
 
 SG TG1 TG2 TG3 DG 
tSi × wSi (nm×nm) 2.5 ×  3 × 10 5 × 7 10 × 6  × 6 
weff (nm) () 16 17 26 () 
Ioff /weff (A/m) 0.11 0.11 0.11 0.11 0.11 
Ion /weff (A/m) 1909 1951 1876 1876 1957 
G (eV) 4.558 4.482 4.539 4.595 4.666 
Vth (mV) 195 183 191 193 190 
QM
thV (mV) 132 127 105 71 45 
DIBL (mV/V) -176 -124 -144 -157 -182 
S (mV/dec) 99.8 93.5 97.7 98.4 96.8 
RS, RD (m) 12.8 17.1 15.5 13.9 10.7 
Tabelle 4.2 Wichtige Kenngrößen ausgewählter SG, TG und DG MOSFET-Designs.  
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Die Source-/Drainwiderstände der untersuchten Strukturen repräsentieren die 
minimalen Serienwiderstände für das jeweilige Design, da sie praktisch kaum noch 
skalierbar sind. Kleinere RS, RD sind wahrscheinlich nur durch den Übergang zum 
Schottky-Source/Drain-Prinzip möglich, d.h. anstelle von hochdotiertem Silizium als 
Elektronenreservoir werden Metalle mit optimaler Austrittsarbeit verwendet. Alle RS, 
RD in Tabelle 4.2 sind kleiner als das aktuelle ITRS-Target (60 m) [4], wobei die 
Widerstände der TG MOSFETs etwas größer sind als die der SG und DG MOSFETs. 
Insgesamt zeigt der Vergleich, dass keine der fünf Varianten entscheidende Vorteile 
oder Nachteile gegenüber den anderen aufweist. Vielmehr stellt sich heraus, dass sich 
mit sehr verschiedenen Designs vergleichbare Eigenschaften erreichen lassen. 
Entscheidend für die Wahl eines bestimmten Designs ist daher die zur Verfügung 
stehende Technologie. Tatsächlich setzen die derzeit führenden Chiphersteller auf sehr 
unterschiedliche MOSFET-Konzepte für die kommenden Prozessorgenerationen [148].   
 
4.2.4. Einfluss von Geometrieschwankungen 
Ausschlaggebend für die Wahl eines bestimmten MOSFET-Designs ist nicht nur das 
Erreichen bestimmter elektrischer Zielgrößen, sondern auch dessen Empfindlichkeit 
gegenüber technologischen Prozessschwankungen. Insbesondere Toleranzen der 
Bauelementegeometrie können zu einer erheblichen Fluktuation der elektrischen 
Performance führen. Ziel der folgenden Untersuchungen ist es deshalb, den Einfluss 
von Schwankungen der Abmessungen tSi, wSi und LG auf die elektrischen Parameter Vth, 
Ioff und Ion von SG, DG und TG MOSFETs abzuschätzen. Die fünf MOSFET-
Strukturen aus Tabelle 4.2 werden diesbezüglich miteinander verglichen.  
 
Schwellspannung 
Die maximale Fluktuation der Schwellspannung aufgrund von Toleranzen der 
Kanalgeometrie tSi, wSi und LG lässt sich folgendermaßen abschätzen 
  G
G
th
Si
Si
th
Si
th
th LL
Vw
w
Vt
t
VV Si 


 .    (4-4) 
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Die partiellen Ableitungen in Gleichung (4-4) lassen sich entsprechend (3-34) in einen 
klassischen und einen quantenmechanischen Anteil zerlegen2, 
  
x
V
x
V
x
V



 QMthCLthth ,      (4-5) 
wobei x hier für eine beliebige geometrische Dimension steht. Unter Verwendung von 
(3-33) erhält man für den quantenmechanischen Term in (4-5) 
  







x
S
x
S
lnVx
V
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QM
QM
QM
th
10
1  .    (4-6) 
Für TG MOSFETs lässt sich  mit Gleichung (3-31) berechnen, für SG und DG 
MOSFETs mit Gleichung (3-35). Die Berechnung der Ableitungen von  erfolgt 
nach Gleichung (B-1) aus Anhang B. Hierbei ist zu beachten, dass  nicht von LG 
abhängt und somit 
QM
QM
QM
0GQM  L  ist. Der klassische Term in (4-5) sowie S und dessen 
Ableitung in Gleichung (4-6) können mit Hilfe klassischer Simulationen bestimmt 
werden. Die Ableitungen sind näherungsweise über die Differenzenquotienten gegeben, 
beispielsweise ist 
  
x
xxVxxV
x
V



2
)()( CLth
CL
th
CL
th .     (4-7) 
Dementsprechend sind für jedes MOSFET-Design zusätzlich noch Simulationen von 
MOSFETs mit den Abmessungen xx   und xx   erforderlich. In den hier 
diskutierten Untersuchungen war nm1Si GSi  Lwx t , mit einer Ausnahme: 
beim SG MOSFET wurde ein tSi von 0.5nm verwendet, da bei tSi = 2.5nm Änderungen 
um tSi = 1nm zu große Schwankungen der Kennlinien bewirken.  
Abbildung 4.9 vergleicht die Auswirkung von Geometrieschwankungen auf die 
Schwellspannung der fünf ausgewählten MOSFET-Designs. In Abbildung 4.9(a) sind 
die nach Gleichung (4-5) ermittelten Ableitungen von Vth dargestellt, mit anderen 
Worten die Empfindlichkeiten von Vth bezüglich Fluktuationen von tSi, wSi und LG. Die 
Empfindlichkeit gegenüber tSi-Schwankungen nimmt in Richtung DG ab und ist für den 
DG MOSFET gleich null. Dagegen nimmt der Einfluss von wSi in Richtung DG zu. 
                                                 
2 In der weiteren Diskussion sind klassische Größen immer mit dem Index „CL“ gekennzeichnet. 
Variablen ohne Index bezeichnen tatsächliche Größen (unter Berücksichtigung von Quanteneffekten). 
Der Index „QM“ kennzeichnet Korrekturgrößen mit denen der Einfluss von Quanteneffekten 
berücksichtigt wird. 
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Beim SG MOSFET ist Vth unabhängig von wSi. Beide Trends werden durch 
Quanteneffekte verstärkt. Die Empfindlichkeit gegenüber Fluktuationenvon LG ist bei 
allen Transistorvarianten ähnlich. Interessanterweise reduzieren Quanteneffekte die 
Empfindlichkeit der Schwellspannung gegenüber LG-Schwankungen. Das lässt sich 
anhand von Gleichung (3-34) folgendermaßen erklären: Bei einer Verkleinerung von LG 
sinkt  aufgrund von Kurzkanaleffekten. Da aber gleichzeitig S größer wird, 
vergrößert sich  entsprechend Gleichung (3-33), obwohl  unabhängig von 
LG ist. Die Vergrößerung von  dämpft die grundsätzliche Verringerung von Vth 
bei einer Gatelängenverkürzung. 
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Abbildung 4.9 (a) Empfindlichkeit von Vth bezüglich Schwankungen von tSi, wSi und LG bei 
ausgewählten Single-Gate, Double-Gate und Tri-Gate MOSFETs. (b) Maximale Fluktuationvon Vth bei 
Schwankungen von tSi, wSi und LG um eine Atomlage (schwarze Quadrate) bzw. um 10% der nominellen 
Abmessungen (rote Kreise). Volle Symbole: mit Quanteneffekten, offene Symbole: ohne Quanteneffekte.  
 
Abbildung 4.9(b) zeigt für jedes MOSFET-Design die maximale Fluktuation der 
Schwellspannung nach Gleichung (4-4) für zwei Fälle. Im ersten Fall wird 
angenommen, dass alle Abmessungen um maximal eine Atomlage schwanken können, 
im zweiten Fall um 10% ihres Mittelwertes. In beiden Fällen haben die gegenläufigen 
Wirkungen der Quanteneffekte zur Folge, dass sie sich nahezu kompensieren. Im ersten 
Fall ist Vth für den SG MOSFET deutlich größer als für die anderen Varianten, hält 
sich aber mit 33mV noch im vertretbaren Rahmen. Im zweiten Fall ist Vth zwar für 
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TG1 besonders klein, für alle Varianten gilt aber Vth  100mV. Das sind 
Schwankungen um etwa 50% des nominellen Wertes von Vth (vgl. Tabelle 4.2). 
Derartige Abweichungen sind für die meisten Anwendungen deutlich zu groß. Daraus 
ergibt sich die Forderung, dass Geometrietoleranzen wesentlich kleiner als 10% sein 
müssen. Bei den hier betrachteten Abmessungen ist das eine enorme technologische 
Herausforderung. 
 
Off-Strom 
Schwankungen der Schwellspannung haben exponentielle Änderungen von Ioff zur 
Folge. Es ist daher sinnvoll, Schwankungen des Off-Stromes in Dekaden anzugeben. 
Mit Hilfe logarithmischer Ableitungen erhält man 
  G
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IlgIlg 
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
 ,  (4-8) 
wobei lgIoff die maximale Fluktuation des Off-Stromes in Dekaden angibt. Damit lässt 
sich entsprechend 
   off10max
off
off Ilg
I
I         (4-9) 
das Verhältnis von maximalem und nominellem Off-Strom bestimmen. Die 
Ableitungen in (4-8) lassen sich wieder in einen klassischen und einen 
quantenmechanischen Anteil zerlegen. Zu diesem Zweck ist es sinnvoll, von einem 
effektiven Subthreshold Slope 
  
offth
th
IlgIlg
VS         (4-10) 
auszugehen, wobei Ith entsprechend (2-1) der Drainstrom ist, der bei VGS = Vth fließt. 
Unter Verwendung von (4-10), (3-33) und (3-34) lässt sich die Ableitung von lgIoff nach 
einer geometrischen Größe x folgendermaßen aufschreiben, 
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Der klassische Term in (4-11) lässt sich wieder mit Hilfe klassischer Simulationen 
bestimmen und die Ableitungen von  mit Gleichung (B-1). QM
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Abbildung 4.10(a) zeigt die nach Gleichung (4-11) bestimmten Ableitungen für die fünf 
MOSFET-Varianten. Die Empfindlichkeiten von Ioff bezüglich Schwankungen von tSi, 
wSi und LG zeigen qualitativ ähnliche Trends wie die Empfindlichkeiten von Vth in 
Abbildung 4.9(a). Im Unterschied zu Vth haben die Ioff-Empfindlichkeiten jedoch 
entgegen gesetzte Vorzeichen und die Empfindlichkeit von Ioff gegenüber LG wird nicht 
durch Quanteneffekte beeinflusst. 
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Abbildung 4.10 (a) Empfindlichkeit von Ioff bezüglich Schwankungen von tSi, wSi und LG. (b) Verhältnis 
von maximalem und nominellem Off-Strom bei Geometrie-Toleranzen von einer Atomlage bzw. von 
10% der nominellen Abmessungen. Volle Symbole: mit Quanteneffekten, offene Symbole: ohne 
Quanteneffekte. 
 
In Abbildung 4.10(b) ist für jedes Design das Verhältnis von maximalem und 
nominellem Off-Strom nach Gleichung (4-9) dargestellt. Es werden wieder die zwei 
Fälle von Geometrieschwankungen betrachtet, d.h. Schwankungen um eine Atomlage 
sowie Schwankungen um 10% der nominellen Abmessungen. Im ersten Fall nehmen 
Ioff-Schwankungen in Richtung SG tendenziell zu. Generell verstärken Quanteneffekte 
die Fluktuation des Off-Stroms und zwar ebenfalls in Richtung SG tendenziell 
zunehmend. Beim SG MOSFET kann Ioff um mehr als Faktor 3 vom nominellen Wert 
abweichen, aber auch bei den TG und DG MOSFETs um etwa Faktor 2 (minimal bei 
TG3: Faktor 1.86). Das heißt, selbst bei extrem geringen Prozesstoleranzen sind 
erhebliche Ioff-Schwankungen zu erwarten. Im zweiten Fall (10%-Toleranz) vergrößern 
sich die Fluktuationen dann noch einmal um den Faktor 10 gegenüber dem ersten Fall. 
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Der Trend ist hier jedoch anders: SG und TG1 haben die geringsten Ioff-Fluktuationen. 
Abweichungen vom nominellen Ioff um mehr als Faktor 20 scheinen aber auf jeden Fall 
deutlich zu groß zu sein. Interessanterweise wird in der ITRS mit LG = 0.12  LG 
gerechnet [4]. Das würde für das TG1-Design beispielsweise heißen, dass allein 
aufgrund der LG-Toleranz, bereits Ioff-Schwankungen um Faktor 6 zu erwarten sind.  
 
On-Strom 
Im Gegensatz zu Änderungen von Ioff lassen sich Fluktuationen des On-Stroms Ion 
besser im linearen Maßstab beschreiben. Die Bestimmung von Ion erfolgt deshalb 
äquivalent zu Vth nach Gleichung (4-4). Quanteneffekte beeinflussen den On-Strom 
über die Parameter  und cQM. Während  stark von der Kanalgeometrie 
abhängt, kann die Geometrieabhängigkeit von cQM vernachlässigt werden. Wie bereits 
erwähnt war in dieser Studie cQM = 0.8 = const. für alle Geometrien. Mit dem Ansatz 
QM
thV QMthV
         (4-12) )( thDDeffm,on VVgI 
unter Verwendung von (3-34) erhält man für die Ableitungen von Ion nach einer 
geometrischen Größe x   
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Die effektive Steilheit gm,eff ist gegeben durch  
  CL
effG,
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Icg         (4-14) 
und kann mit klassischen numerischen Simulationen bestimmt werden, ebenso die 
Ableitungen von gm,eff und die Ableitungen des klassischen On-Stroms . Die Größe 
 ist die effektive Gatespannung in den klassischen Simulationen, bei der  
bestimmt wird. Sie ist betragsmäßig gleich VDD – Vth, jedoch unabhängig von .  
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In Abbildung 4.11 sind die relativen Empfindlichkeiten von Ion gegenüber 
Geometrieschwankungen sowie Ion normiert auf Ion für die fünf Design-Varianten 
dargestellt. Die Trends der Empfindlichkeiten von Ion in Abbildung 4.11(a) sind 
qualitativ denen von Vth und Ioff ähnlich. Die Vorzeichen der Empfindlichkeiten von Ion 
entsprechen denen der Empfindlichkeiten von Ioff (vgl. Abb. 4.10a). Quanteneffekte 
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dämpfen die LG-Empfindlichkeit von Ion, ähnlich der von Vth (vgl. Abb. 4.9a), da Ion-
Fluktuationen zu einem großen Teil durch Verschiebung von Vth verursacht werden. 
Aus demselben Grund werden die tSi- und wSi-Empfindlichkeiten von Ion durch 
Quanteneffekte verstärkt. 
In Abbildung 4.11(b) werden wie bisher die zwei Fälle von Geometrietoleranzen 
betrachtet. In beiden Fällen haben die gegenläufigen Wirkungen der Quanteneffekte zur 
Folge, dass sie sich analog zu Vth (Abb. 4.9b) nahezu kompensieren. 
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Abbildung 4.11 (a) Relative Empfindlichkeit von Ion bezüglich Schwankungen von tSi, wSi und LG. (b) 
Relative Schwankung von Ion bei Geometrie-Toleranzen von einer Atomlage bzw. von 10% der 
nominellen Abmessungen. Volle Symbole: mit Quanteneffekten, offene Symbole: ohne Quanteneffekte. 
 
Im Fall der 1AL-Toleranz werden Fluktuationen des On-Stroms in Richtung DG 
MOSFET kleiner. In diesem Fall sind die Abweichungen vom nominellen Ion aber für 
alle Designs relativ gering und liegen zwischen 5.6% (SG und TG1) und 3.4% (DG). 
Dagegen sind im Fall der 10%-Toleranz deutliche Ion-Schwankungen zwischen 19% 
(SG) und 27% (TG3) zu erwarten. In diesem Fall sind die Ion-Fluktuationen bei den TG 
MOSFETs generell stärker als bei SG oder DG MOSFETs. Solche Schwankungen von 
Ion haben entsprechend Gleichung (2-6) vor allem unterschiedliche Verzögerungszeiten 
der einzelnen Transistoren einer Schaltung zur Folge, was sich negativ auf die 
Geschwindigkeit (Taktfrequenz) der gesamten Schaltung auswirkt.  
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Fazit 
Die Untersuchungen haben gezeigt, dass die Massenfertigung von MOSFETs mit LG = 
10nm extreme Anforderungen an die Prozesskontrolle stellt, um Fluktuationen vor 
allem des Off-Stroms in vertretbaren Grenzen zu halten. Die Toleranzen der 
Kanalgeometrie sollten im Schnitt deutlich unter 10% liegen, d.h. eher im Bereich der 
Dicke einer Atomlage.  
Der Vergleich von Single-Gate, Double-Gate und Trigate MOSFETs liefert kein 
bevorzugtes MOSFET-Design für diesen Gatelängenbereich. Diese Aussage weicht von 
den Ergebnissen anderer Studien ab, die das DG-Konzept [146], [149]-[150] gegenüber 
dem TG-Konzept favorisieren. Dagegen ist die Empfehlung der vorliegenden Studie, 
das Design so zu wählen, dass mit der zur Verfügung stehenden Technologie die 
Performance-Schwankungen möglichst gering sind. Dementsprechend hat auch das SG 
SOI-Konzept durchaus seine Berechtigung. Das Fazit lautet also: Für jede Technologie 
gibt es ein optimales MOSFET-Design. Als eine Methode zur Abschätzung der zu 
erwartenden Performance-Schwankungen kann die hier vorgestellte Kombination aus 
klassischer numerischer Simulation und analytischen Quantenkorrekturen hilfreich sein.  
  
4.3. Einfluss von parasitären Widerständen 
Die bisherigen Untersuchungen konzentrierten sich auf das Design und die elektrischen 
Eigenschaften des inneren Transistors, wobei nur die minimalen intrinsischen 
Bahnwiderstände der Source- und Draingebiete berücksichtigt wurden3. Die 
Performance realer MOSFETs wird jedoch auch wesentlich durch parasitäre 
Widerstände bestimmt. Zu RS und RD tragen beispielsweise die Kontaktwiderstande der 
Metall/Halbleiterübergänge sowie die Widerstände der Metallleitbahnen bei. Außerdem 
sind die Source-/Drainkontakte normalerweise nicht senkrecht bis zum BOX 
durchmetallisiert, wie bisher angenommen, sondern liegen flach auf dem Silizium. Bei 
einer solchen Anordnung ist der Widerstand der Bahngebiete zwischen ohmschen 
Kontakt und Kanal deutlich größer als in der bisher betrachteten idealisierten Struktur.  
Die folgenden Untersuchungen beschäftigen sich mit der Wirkung größerer parasitärer 
Serienwiderstände auf die Gleichstromeigenschaften von MOSFETs mit 10nm 
Gatelänge, insbesondere auf den On-Strom. Es geht dabei um die grundsätzlichen 
                                                 
3 vgl. Diskussion zu RS, RD in Tab. 4.2 am Ende von Abschitt 4.2.3. 
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Auswirkungen von RS und RD, d.h. alle infrage kommenden Widerstandskomponenten 
werden zusammengefasst als  kompakte ohmsche Widerstände an den Source- und 
Drainkontakten betrachtet. 
 
4.3.1. Theoretische Betrachtungen  
Wirkung von RS und RD 
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Abbildung 4.12 Transferkennlinien (ohne Quantenkorrektur) eines DG MOSFETs mit und ohne externe 
RS und/oder RD im logarithmischen und linearen Maßstab.  
 
Abbildung 4.12 zeigt simulierte Transferkennlinien eines DG MOSFET mit wSi = 6nm 
mit und ohne äußere Widerstände an Source und/oder Drain von jeweils 100m. 
Während man im Subthresholdbereich (logarithmischer Maßstab) keinen Einfluss von 
RS oder RD erkennen kann, ist deren Wirkung im eingeschalteten Zustand (linearer 
Maßstab) offensichtlich. Der Sourcewiderstand RS bewirkt im Wesentlichen eine 
gleichmäßige Verringerung der Steilheit. Demgegenüber hat RD bis VGS  1V nur eine 
geringfügige Verkleinerung der Steilheit zur Folge, bewirkt danach jedoch eine 
Sättigung von ID. Wirken beide Widerstände gleichzeitig, lassen sich die von RS bzw. 
RD dominierten Kennlinienbereiche deutlich unterscheiden. 
Die Wirkung der Serienwiderstände lässt sich anhand des Ersatzschaltbildes in 
Abbildung 4.13 gut verstehen. Es besteht aus dem inneren Transistor und den externen 
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Abbildung 4.13 Gleichstromersatzschaltbild eines MOSFET mit parasitären Widerständen. 
 
 (parasitären) Widerständen RS und RD. Bei von außen angelegten Spannungen VGS und 
VDS werden am inneren Transistor die Spannungen  
  SDGSiGS, RIVV  ,       (4-15) 
und  
)R( DSDDSiDS,  RIVV       (4-16)   
wirksam.  
Gleichung (4-16) liefert eine Erklärung für das Sättigungsverhalten der 
Transferkennlinie. Da bei VDS,i = 0 kein Strom mehr fließen kann, gilt grundsätzlich ID < 
VDS/(RS + RD). Das heißt, selbst wenn man VGS unendlich groß machen würde, könnte ID 
diese Grenze nicht überschreiten.  
Anhand von Gleichung (4-15) lässt sich verstehen, warum durch RS die Steilheit 
reduziert wird. Wegen des Spannungsabfalls über RS muss für eine bestimmte 
Stromänderung die äußere Gate-Source-Spannung VGS stärker geändert werden als VGS,i, 
d.h. stärker als die Gate-Source-Spannung ohne RS. Mit dem Ansatz  
  
GS
iGS,
im,
GS
iGS,
iGS,
D
m dV
dV
g
dV
dV
dV
dIg       (4-17) 
unter Verwendung von (4-15) erhält man für die Steilheit den Ausdruck 
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Sim,
im,
m 1 Rg
g
g  ,       (4-18) 
wobei gm,i die Steilheit des inneren Transistors ist. Gleichung (4-18) sagt aus, dass die 
außen messbare Steilheit eines Transistors umso geringer ist, je größer dessen 
parasitärer Sourcewiderstand ist. Nur im Grenzfall gm,iRS << 1 spielt der 
Sourcewiderstand keine Rolle.  
 
Quantenkorrektur bei großen Serienwiderständen 
Wie wirken sich Quanteneffekte auf den On-Strom von MOSFETs mit großen 
Serienwiderständen aus? Beim bisher betrachteten inneren Transistor konnte die 
Verringerung der Steilheit bzw. des Drainstroms des inneren Transistors mit dem 
Korrekturfaktor CLS
QM
S
QM nnc   (vgl. Abschnitt 3.4.4) berücksichtigt werden. Über den 
Ansatz (4-12) lässt sich auch der Einfluss von RS auf ID berücksichtigen, wenn man für 
gm,eff einen Ausdruck der Form (4-18) verwendet, 
   thGS
Sieff,m,
ieff,m,
D 1
VV
Rg
g
I   ,      (4-19) 
wobei 
   thiGS,Dieff,m, VVIg        (4-20) 
die effektive Steilheit des inneren Transistors ist. Quanteneffekte können über den 
Korrekturfaktor cQM entsprechend 
         (4-21) CL ieff,m,
QM
ieff,m, gcg 
berücksichtigt werden, wobei  mit Hilfe klassischer Simulationen bestimmt 
werden kann.  
CL
ieff,m,g
Im Allgemeinen ist der Korrekturfaktor cQM für einen betrachteten MOSFET nicht 
konstant, sondern hängt von dessen Arbeitspunkt ab, genauer gesagt von VGS,i  Vth. Für 
die hier relevanten Strukturen (DG mit wSi > 2nm) ist jedoch laut Abbildung 3.35 das 
Verhältnis CLS
QM
S nn im interessanten Bereich der effektiven Gatespannung zwischen 
0.3V und 0.6V nahezu konstant. Deshalb kann der für 0.6V bestimmte Wert aus 
Abbildung 3.36 für die jeweilige Struktur verwendet werden.  
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Aus (4-19) und (4-21) folgt, dass mit zunehmenden RS der relative Einfluss von 
Quanteneffekten auf ID geringer wird. Das wird deutlich, wenn man das Verhältnis der 
Ströme mit und ohne Quantenkorrektur 
  
S
CL
ieff,m,
QM
S
CL
ieff,m,QM
CL
D
D
1
1
Rgc
Rg
c
I
I

       (4-22) 
betrachtet. Für sehr große RS geht dieses Verhältnis gegen 1. 
Für die praktische Anwendung der Quantenkorrektur entsprechend (4-19) – (4-21) ist es 
sinnvoll, die etwas unhandliche Größe gm,eff,i zu eliminieren. Durch Einsetzen von (4-
15), (4-20) und (4-21) in Gleichung (4-19) erhält man 
  CL
DS
QM
effGS,
effGS,CL
D
QM
D )1( IRcV
V
IcI  ,     (4-23) 
wobei VGS,eff = VGS – Vth ist. Im Grenzfall kleiner RS folgt aus Gleichung (4-23) die in 
Abschnitt 4.2 verwendete Quantenkorrektur .  CLD
QM
D IcI 
 
4.3.2. Auswirkung von Serienwiderständen auf Ion   
Nun bleibt noch die Frage zu klären, wie stark die On-Ströme extrem skalierter 
MOSFETs durch Serienwiderstände reduziert werden.  
Zu diesem Zweck wurden Simulationen des DG MOSFET mit wSi = 6nm und des SG 
MOSFET mit tSi = 2.5nm durchgeführt, wobei äußere Widerstände an den Source- und 
Drainkontakten variiert wurden. Dabei war stets RS = RD, was die Realität gut 
widerspiegelt, da MOSFETs für digitale Anwendungen normalerweise symmetrisch 
aufgebaut sind. 
Abbildung 4.14 zeigt die maximal möglichen Ion bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-
Kriteriums mit und ohne Quantenkorrektur nach Gleichung (4-23) als Funktion von RS 
und RD. In dieser Darstellung wird der starke Einfluss parasitärer Widerstände auf die 
On-Ströme der betrachteten MOSFET-Strukturen deutlich. Es genügt bereits eine 
Verdopplung der internen (minimalen) Bahnwiderstände (vgl. Tabelle 4.2) um das Ion-
Kriterium zu verfehlen. Mit Serienwiderständen, die gerade die ITRS-Vorgaben 
erfüllen, d.h. RS = RD = 60m, erreichen beide Transistorstrukturen nur etwa 80% des 
Ion-Targets. Dieses Ergebnis unterstreicht den enormen Einfluss parasitärer Widerstände 
auf die Performance stark skalierter MOSFETs. Die Minimierung externer Widerstände 
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ist die Vorraussetzung dafür, überhaupt einen nennenswerten Performancegewinn durch 
die weitere Skalierung des Si MOSFET erzielen zu können [151]. Die Ergebnisse aus 
Abbildung 4.14 legen den Schluss nahe, dass die Vorgaben der ITRS bezüglich Ion und 
Ioff für High-Performance MOSFETs mit LG = 10nm aufgrund externer Source- und 
Drainwiderstände möglicherweise nicht gleichzeitig erreichbar sind.  
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Abbildung 4.14 Maximal möglicher On-Strom von DG und SG MOSFETs bei gleichzeitiger Erfüllung 
des Ioff-Kriteriums als Funktion von RS und RD. Offene Symbole: klassische Simulationsergebnisse; volle 
Symbole: Ergebnisse mit Quantenkorrektur nach Gleichung (4-23). Gestrichelten Linien markieren 
Zielgrößen für Ion (horizontale Linie) sowie RS und RD (vertikale Line). Letztere ist das aktuelle ITRS-
Target für High-Performance Logik MOSFETs mit LG = 10nm [4].  
 
 
 
  
Kapitel  5 
Nanometer-MOSFETs für 
Hochfrequenzanwendungen 
 
5.1. Einführung 
Obwohl Silizium im Vergleich zu anderen Halbleitermaterialien, wie z.B. den III-V 
Verbindungshalbleitern (GaAs, InP), nicht gerade optimale Eigenschaften für 
Hochfrequenzanwendungen besitzt, hat sich der Silizium MOSFET seit Anfang der 
2000er Jahre als ein wichtiges Bauelement für Anwendungen im unteren 
Gigahertzbereich etabliert [35]. Zwar haben III-V FETs im Vergleich zu Si MOSFETs 
bei gleicher Gatelänge normalerweise deutlich höhere Grenzfrequenzen, die 
kontinuierliche Skalierung des Si MOSFET hat jedoch zu einem enormen Anstieg 
seiner intrinsischen Geschwindigkeit sowie zu einer deutlichen Verkleinerung 
parasitärer Elemente geführt. Daher kommt der Si MOSFET nun für viele 
Anwendungen infrage, die bis vor wenigen Jahren noch ausschließlich Transistoren aus 
III-V Verbindungshalbleitern vorbehalten waren.  
Die entscheidenden Vorteile des Si MOSFET als Hochfrequenzbauelement gegenüber 
anderen Transistorarten sind seine kostengünstige und hochentwickelte Technologie, 
sowie seine inhärente Kompatibilität mit CMOS-Logik. Die Integrierbarkeit von 
Hochfrequenz-MOSFETs (HF MOSFETs) und CMOS-Logik auf einen Chip trägt 
wesentlich zur Kostenreduzierung bei. Das macht den Si MOSFET besonders attraktiv 
für Massenmarktprodukte im Bereich Mobilkommunikation, wo der Kostenfaktor eine 
entscheidende Rolle spielt. Tatsächlich ist RF (radio frequency) CMOS heute die 
dominierende Technologie für mobile Internetverbindungen mit kurzer Reichweite, wie 
WLAN (wireless local area network) oder Bluetooth [4]. Mit zunehmender 
Verbesserung der Hochfrequenzeigenschaften wird der Si MOSFET auch für 
Anwendungen im höheren Gigahertzbereich (20…100GHz) interessant [4].  
In Abbildung 5.1 ist die von der ITRS prognostizierte Entwicklung der 
Grenzfrequenzen fT und fmax von Performance-RF/Analog MOSFETs dargestellt. Die 
112 
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Abbildung 5.1 ITRS-Targets für Performance-RF/analog MOSFETs bis zum Jahr 2024 [4]. Gezeigt ist 
die prognostizierte Entwicklung von fT und fmax sowie des erforderlichen Drainstroms für ein fT von 
50GHz. Die Jahreszahl (untere x-Achse) gibt die erwartete Einführung in die Produktion an. Vertikale
Linien kennzeichnen die Gatelänge (obere x-Achse) der RF MOSFETs, die zum entsprechenden 
Zeitpunkt in die Produktion eingeführt werden.  
 
Grenzfrequenzen aktueller MOSFETs mit Gatelängen um 30nm liegen bei etwa 
300GHz [152]-[153]. Für das Jahr 2021 wird mit der Einführung von RF MOSFETs mit 
10nm Gatelänge in die Massenproduktion gerechnet, deren fmax die Grenze von einem 
Terrahertz übersteigen soll. Derart hohe Grenzfrequenzen sind für viele Anwendungen 
zwar nicht zwingend erforderlich – die dargestellten ITRS-Targets gelten für 
Anwendungen im Frequenzbereich von 0.4 bis 10GHz – haben aber entscheidende 
qualitative Verbesserungen zur Folge. So ist beispielsweise das Signal-Rausch-
Verhältnis SNR (signal-to-noise ratio) am Ausgang eines Low-Noise-Amplifier (LNA) 
umso größer (das Eigenrauschen des LNA umso geringer), je größer das fT der 
verwendeten Transistoren ist [34], [154]. In Radioempfängern bestimmt das 
Eigenrauschen von LNAs die minimale Signalstärke, welche zuverlässig demoduliert 
werden kann. Diese ist ein Schlüsselfaktor für Reichweite und Leistungsaufnahme von 
mobilen Kommunikationssystemen [34].  
Falls die extrem hohen Werte für fT und fmax in Abbildung 5.1 tatsächlich erreicht 
werden können, kommen Si MOSFETs selbstverständlich auch für neue Anwendungen 
bei wesentlich höheren Arbeitsfrequenzen infrage.  
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Neben den Grenzfrequenzen ist in Abbildung 5.1 eine weitere wichtige Zielgröße 
dargestellt: der Drainstrom, welcher für ein fT von 50GHz erforderlich ist. Dieser sinkt 
mit fortschreitender Skalierung. Das bedeutet, die Transistoren können für das gleiche 
h21 bzw. U mit einem geringeren Drainstrom betrieben werden. Das kann dazu genutzt 
werden, die DC-Verlustleistung von Verstärkerschaltungen zu verringern. Auf diese Art 
lässt sich beispielsweise die Standby-Verlustleistung von Mobiltelefonen reduzieren.  
In den folgenden Abschnitten werden Untersuchungen zu Hochfrequenzeigenschaften 
von MOSFETs mit einer Gatelänge von 10nm vorgestellt. Diese Untersuchungen 
konzentrieren sich auf die zweidimensionalen MOSFET-Designs aus Abbildung 4.2, 
d.h. auf  SG und DG MOSFETs. Auf die Untersuchung von Tri-Gate MOSFETs wurde 
wegen des enormen Rechenaufwandes von 3D Simulationen mit Kleinsignalanalyse 
verzichtet.  
Zwei Fragen bilden den Hindergrund der nachfolgenden Diskussionen:  
(1) Gelten für optimale Hochfrequenzeigenschaften ähnliche Designregeln wie für 
optimale Gleichstromeigenschaften? Oder anders gefragt: Muss ein guter HF 
MOSFET auch ein guter Digital-MOSFET sein? 
(2) Unter welchen Vorrausetzungen sind die Vorgaben der ITRS für fT und fmax 
erreichbar? Insbesondere soll geklärt werden, wie groß parasitäre Widerstände und 
Kapazitäten maximal sein dürfen.  
In Abschnitt 5.2 wird zunächst wird die Abhängigkeit der Grenzfrequenzen vom Design 
des inneren Transistors betrachtet. Anschließend wird in Abschnitt 5.3 die Wirkung 
parasitärer Widerstände und Kapazitäten diskutiert.  
 
5.2. Design des inneren Transistors 
In den folgenden Abschnitten wird die Auswirkung grundlegender Designparameter wie 
Kanalquerschnitt und äquivalente Oxiddicke auf die Hochfrequenzeigenschaften von  
SG und DG MOSFETs mit 10nm Gatelänge (vgl. Abb. 4.2) untersucht. Externe 
Strukturen, wie die Source-/Drainanschlussgebiete oder das Gatedesign werden dabei 
nicht betrachtet. Solche Strukturen haben die Wirkungen parasitärer Widerstände und 
Kapazitäten, welche in Abschnitt 5.3 diskutiert werden. 
Die ITRS-Targets für Transistorgeometrie und Betriebsspannung von Performance-RF 
MOSFETs orientieren sich an den Vorgaben für Low-Standby-Power (LSTP) Logik [4]. 
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Im Vergleich zu High-Performance (HP) Logik sind bei LSTP die äquivalente 
Oxiddicke und die Betriebspannung etwas größer. In den hier vorgestellten 
Simulationen wurde eine Betriebspannung von 1V angenommen. Die äquivalente 
Oxiddicke betrug standardmäßig 1nm.  
In Hinblick auf Frage (1) wurden nicht nur die Grenzfrequenzen der verschiedenen 
MOSFET Designs betrachtet sondern auch die DC-Parameter Ion und Ioff. Mit ATLAS 
wurden die Transferkennlinien von SG und DG MOSFETs mit LG = 10nm bei VDS = 1V 
simuliert. In jedem Gleichstromarbeitspunkt wurde eine Kleinsignalanaylse (S3A) für 
eine Frequenz von 40GHz durchgeführt sowie fT und fmax mit den Gleichungen (2-15) 
und (2-16) bestimmt. Aus den Transferkennlinien wurde außerdem, wie in Abschnitt 
4.2.2 beschrieben, der maximal mögliche On-Strom bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-
Kriteriums extrahiert. Im Unterschied zu Kapitel 4 beziehen sich nun jedoch alle 
Aussagen auf LSTP-Logik. Bei LSTP MOSFETs dieser Größe darf der Off-Strom 
maximal 10pA/m betragen [4]. Das sind 4 Größenordnungen weniger als 
beispielsweise bei HP-Logik erlaubt sind. Die Zielgröße für Ion richtet sich nach der 
gewählten Betriebsspannung. Bei VDD = 1V ist ein On-Strom um 1.3mA/m 
angemessen. Die Zielgrößen für fT und fmax betragen 870GHz bzw. 1160GHz.  
 
5.2.1. Kanalquerschnitt 
Betrachten wir zunächst die Gleichstromeigenschaften. In Abbildung 5.2 sind die 
maximal möglichen Ion von SG und DG MOSFETs bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-
Kriteriums als Funktion der Siliziumdicke dargestellt. Gezeigt sind Werte mit und ohne 
Quantenkorrektur. Die Zielgröße für den On-Strom, IonLSTP, sowie die mit Gleichung (4-
2) definierte, durch Quanteneffekte begrenzte minimale Schichtdicke  sind in 
Abbildung 5.2 besonders markiert. Es wird deutlich, dass sowohl SG als auch DG 
MOSFETs On-Ströme liefern können, die größer sind als IonLSTP. Um das zu erreichen, 
muss jedoch beim SG MOSFET, im Gegensatz zum DG MOSFET, die Siliziumdicke 
kleiner sein als . Demnach ist das DG-Konzept für LSTP-Anwendungen dem SG-
Konzept eindeutig vorzuziehen. Damit aber ein DG MOSFET das Ion-Kriterium erfüllen 
kann, darf wSi nicht größer als 4nm sein. Das ist deutlich geringer als beispielsweise bei 
HP Logik möglich wäre (vgl. Abb. 4.5a).  
QM
minSi,w
QM
minSi,w
Kommen wir nun zu den Hochfrequenzeigenschaften dieser Transistoren. In Abbildung 
5.3 sind die simulierten fT von DG MOSFETs mit verschiedenen wSi als Funktion der 
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Abbildung 5.2 Maximal möglicher On-Strom bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-Kriteriums als 
Funktion der Siliziumdicke von SG und DG MOSFETs mit LG = 10nm für LSTP Anwendungen. Gezeigt 
sind jeweils die Ion mit und ohne Quantenkorrektur. Für die Quantenkorrektur wurde der variable
Korrekturfaktor CLS
QM
S nn aus Abb. 3.36 verwendet. Gestrichelte Linien – horizontal: Zielgröße für Ion, 
vertikal: durch Quanteneffekte definierte minimale Schichtdicke. 
 
Gatespannung dargestellt. Das fT-Maximum liegt für alle Transistoren bei etwa 2.5THz. 
Das ist beinah dreimal so hoch wie die Zielgröße von 870GHz. Der Si MOSFET ist also 
zumindest prinzipiell in der Lage die ITRS-Targets zu erfüllen. Diese extrem hohen fT-
Werte kennzeichnen jedoch lediglich die intrinsische Geschwindigkeit der Tranistoren. 
Ob  sie auch tatsächlich erreicht werden können, hängt in erster Linie von der Größe 
(unvermeidbarer) parasitärer Elemente ab. 
Bei genauer Betrachtung fällt auf, dass die Maximalwerte für fT mit zunehmender 
Siliziumdicke leicht ansteigen. Der Grund dafür sind die mit Vergrößerung von wSi 
kleiner werdenden (intrinsischen) Source- und Drainwiderstände, wodurch entsprechend 
Gleichung (2-20) fT größer wird. 
Außerdem vergrößert sich mit zunehmendem wSi der Bereich von VGS mit sehr großen 
fT-Werten. Die Ursache dafür  ist ein Zusammenspiel verschiedener Effekte. In 
Richtung kleiner VGS ist der entscheidende Grund die Verringerung der 
Schwellspannung mit zunehmendem wSi, d.h. die Verschiebung der Transferkennlinien 
auf der Spannungsachse (vgl. Abb. 4.3).  
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Abbildung 5.3 Simulierte Transitfrequenz von DG MOSFETs mit LG = 10nm und unterschiedlicher 
Siliziumdicke als Funktion der Gatespannung.  
 
In Richtung großer VGS ist die Wirkung der Source- und Drainbahnwiderstände 
entscheidend.  Diese sorgen entsprechend (4-15) und (4-16) für eine Verschiebung des 
Gleichstromarbeitspunktes am inneren Transistor1. Das führt zu einer Verringerung der 
Steilheit des inneren Transistors und somit, entsprechend Gleichung (2-20), zu einer 
Veringerung von fT. Bei kleinen wSi ist dieser Effekt wegen der größeren 
Serienwiderstände stärker.  
Zusätzlich verstärkt wird das Absinken von fT in Richtung großer VGS durch zwei 
sekundäre Effekte, die Vergrößerung der Bahnwiderstände sowie die Zunahme des 
Drainleitwerts gDS mit ansteigendem Drainstrom. Die Bahnwiderstände werden größer, 
da mit zunehmendem Strom aufgrund des sich vergrößernden elektrischen Feldes in 
Transportrichtung die Elektronenbeweglichkeit in den Bahngebieten abnimmt 
[Gleichung (3-6)]. Bei kleinen wSi ist dieser Effekt stärker ausgeprägt, da dort die 
Änderung des elektrischen Feldes größer ist als bei großen wSi. Bei wSi = 2nm 
beispielsweise vergrößert sich RS von VGS = 1V zu VGS = 2V um den Faktor 1.5. Zum 
Vergleich: bei wSi = 6nm vergrößert sich RS nur um Faktor 1.07. 
Verantwortlich für das Ansteigen des Drainleitwerts ist die Verschiebung des 
Gleichstrom-arbeitspunktes am inneren Transistor. Beim DG MOSFET mit wSi = 2nm 
                                                 
1 Gemeint ist hier der Transistor ohne Bahnwiderstände. 
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Abbildung 5.4 Transitfrequenz von DG MOSFETs mit LG = 10nm und unterschiedlicher Siliziumdicke 
als Funktion des Drainstroms.  
 
vergrößert sich gDS zwischen VGS = 1V und VGS = 2V um mehr als Faktor 10, bei wSi = 
6nm nur um Faktor 2. Entsprechend Gleichung (2-20) ergibt das zusammen mit den 
größeren RS und RD ein noch stärkeres Absinken von fT mit zunehmender Gatespannung 
bei kleinen wSi.  
Man könnte nun behaupten, ein schlechter Digital-MOSFET ist für Hochfrequenz-
anwendungen besonders gut geeignet. Betrachtet man jedoch fT als Funktion des 
Drainstroms (Abb. 5.4), ergibt sich ein etwas anderes Bild. Es zeigt sich, dass das fT-
Maximum bei umso kleineren ID erreicht wird, je kleiner wSi ist. Das bedeutet, je besser 
die Gleichstrom-eigenschaften eines Transistors sind, desto geringer ist die DC-
Verlustleistung bei gleichem fT.  
In Abbildung 5.5 sind die maximalen fT und fmax von SG und DG MOSFETs als 
Funktion der Siliziumdicke dargestellt. Um SG und DG MOSFETs mit gleich großen 
Bahnwiderständen direkt vergleichen zu können, wurden die Grenzfrequenzen des DG 
MOSFET gegen wSi/2 aufgetragen2. Es ist zu sehen, dass SG und DG MOSFETs 
ähnlich hohe fT und fmax zeigen, wobei die Grenzfrequenzen des SG MOSFET bei 
gleichen Bahnwiderständen durchweg etwas geringer sind. Letzteres ist auf das größere 
senkrechte Feld im Kanal von SG MOSFETs im Vergleich zu DG MOSFETs 
                                                 
2 Nach Gleichung (4-1) sind die Bahnwiderstände eines DG MOSFET doppelt so groß wie die eines SG 
MOSFET mit gleicher Siliziumdicke. 
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Abbildung 5.5 Maximale fT und fmax als Funktion von tsi (SG MOSFET) bzw. wSi/2 (DG MOSFET).  
 
zurückzuführen. Aufgrund seines symmetrischen Aufbaus ist im DG MOSFET das 
senkrechte Feld effektiv geringer. Dadurch ist die effektive  Elektronenbeweglichkeit 
im Kanal des SG MOSFET kleiner als im Kanal des DG MOSFET, insbesondere bei 
kleinen Siliziumdicken. Die Simulationen ergeben im DG MOSFET mit wSi = 1nm eine 
um 13% höhere effektive Beweglichkeit als im SG MOSFET mit tSi = 0.5nm. 
Für beide MOSFET-Typen liefern die Simulationen extrem hohe fmax-Werte um 15THz. 
Das ist das Sechsfache der simulierten fT. Der Grund dafür ist der ideale Gatekontakt 
der Simulationsstrukturen mit RG = 0 [vgl. Gleichung (2-21)]. Im Gegensatz zu fT sinkt 
fmax mit zunehmender Schichtdicke. Ursache dafür ist die Vergrößerung von gDS 
aufgrund zunehmender Kurzkanaleffekte. Beim DG MOSFET, zum Beispiel, 
verfünffacht sich gDS zwischen wSi = 2nm und wSi = 6nm. Beim SG MOSFET sinkt fmax 
weniger stark mit zunehmender Schichtdicke aufgrund des stärkeren Anstiegs von fT 
[Gleichung (2-21)]. 
In Abbildung 5.6 ist für SG und DG MOSFETs der Drainstrom bei fT = 50GHz, 
ID(50GHz), als Funktion der Siliziumdicke dargestellt. Bei allen Strukturen sind das nur 
wenige A/m, das heißt der jeweilige Gleichstromarbeitspunkt befindet sich im 
Subthresholdbereich. Das verspricht für viele Gigahertzanwendungen eine extrem 
geringe DC-Verlustleistung. 
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Abbildung 5.6 Erforderlicher Drainstrom für ein fT von 50GHz als Funktion der Siliziumdicke von SG 
und DG MOSFETs. Gestrichelte Linien – horizontal: ITRS-Target [4], vertikal: durch Quanteneffekte 
definierte minimale Schichtdicke.  
 
Sowohl bei SG als auch bei DG MOSFETs steigt ID(50GHz) nahezu linear mit der 
Schichtdicke an. Dieser Anstieg ist beim SG MOSFET etwa doppelt so stark wie beim 
DG MOSFET. Das ITRS-Target von 2A/m wird mit dem SG-Konzept bei tSi  1.8nm 
und mit DG-Konzept bei wSi  5nm überschritten. Das bedeutet, zur Erfüllung dieses 
Targets darf die Siliziumdicke des DG MOSFET um den Faktor 2.8 größer sein als die 
des SG MOSFET. Die Siliziumdicke des SG MOSFET darf wiederum höchstens so 
groß sein wie die durch Gleichung (4-2) definierte minimale Schichtdicke. Bei solch 
dünnen Schichten ist mit erheblichen Ioff-Schwankungen zu rechnen. Das DG-Konzept 
hat hier also deutliche Vorteile gegenüber dem SG-Konzept.  
Zum besseren Verständnis dieser Ergebnisse sind einige einfache analytische 
Betrachtungen hilfreich. Im Subthresholdbereich ist der Einfluss der Serienwiderstände 
marginal, da gm und gDS sehr klein sind. Es ist daher sinnvoll, von Gleichung (2-22) 
bzw. Gleichung (3-13) auszugehen. Betrachten wir zunächst gm. Im 
Subthresholdbereich hängt der Drainstrom exponentiell von VGS ab. Entsprechend 
Abbildung 5.7 gilt  
  
S
VV
I
Ilg 1GS
1
D  ,       (5-1) 
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Abbildung 5.7 Transferkennlinie in logarithmischer Darstellung. In dieser Darstellung ist die Kennlinie
im Subthresholdbereich eine Gerade mit dem Anstieg 1/S. Der Strom I1 ist ein beliebiger Referenzstrom 
und V1 die dazugehörige Gatespannung. 
 
wobei I1 und V1 ein frei wählbarer Referenzstrom und die dazugehörige Gatespannung 
sind, die beliebig nahe bei den betrachteten ID bzw. VGS liegen können.  
Löst man Gleichung (5-1) nach ID auf, ergibt die Ableitung nach VGS  
  10Dm
GS
D ln
S
Ig
dV
dI  .      (5-2) 
Im Subthresholdbereich ist gm also proportional zum Drainstrom und wird durch 
Kurzkanaleffekte (S > 60mV/dec) reduziert. Setzt man (5-2) in Gleichung (3-13) ein, 
erhält man fT als Funktion von ID, oder eben auch ID als Funktion von fT für den 
Subthresholdbereich. 
  TGGD 10
2 fCS
ln
I   ,      (5-3) 
d.h. im Subthresholdbereich sind Drainstrom und fT direkt proportional zueinander. Ein 
interessanter Aspekt von Gleichung (5-3) ist, dass sowohl S als auch CGG nahezu 
unabhängig von VGS bzw. ID sind. Beide Größen hängen in erster Linie nur von der 
Transistorgeometrie ab. Sind Kurzkanaleffekte relevant, kommt bei S der Einfluss von 
VDS noch hinzu.  
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Abbildung 5.8 Drainstrom ID(50GHz), Subthreshold Slope S, Gatekapazität CGG sowie das Produkt S  
CGG als Funktion der Siliziumdicke.  
 
In Abbildung 5.8 sind die für den DG MOSFET bei fT = 50GHz simulierten ID, S und 
CGG sowie das Produkt S  CGG als Funktion von wSi dargestellt. Für den Vergleich 
wurden alle Größen auf ihren jeweiligen Wert bei wSi = 4nm normiert. Die 
Abhängigkeit des Drainstroms und die des Produkts S  CGG von der Schichtdicke sind 
nahezu identisch, was die Gültigkeit von Gleichung (5-3) bestätigt.  
Laut Abbildung 5.8 werden sowohl S als auch CGG mit wachsendem wSi größer. Die 
Zunahme von S ist auf die stärker werdenden Kurzkanaleffekte zurückzuführen (vgl. 
Abschnitt 4.2.2.). Die Vergrößerung von CGG ist auf den ersten Blick weniger 
einleuchtend. Grundsätzlich kann man sich die Gatekapazität CGG im 
Subthresholdbereich als eine Kombination aus Oxidkapazität Cox und der Kapazität des 
vollständig verarmten Kanalgebietes Cd vorstellen. Der Einfluss beweglicher 
Ladungsträger im Kanal ist vernachlässigbar gering. Man könnte nun annehmen, dass 
Cd wie beim Langkanal-Bulk-MOSFET von der Dicke der verarmten Schicht wd 
entsprechend [29] Cd = Si/wd (flächenbezogen) abhängt. Auf die DG-Struktur 
übertragen hieße das, Cd = 2Si/wSi ist die Verarmungskapazität pro Gatefläche3. Dann 
müsste CGG aber mit zunehmender Schichtdicke kleiner werden. Für den extrem 
                                                 
3 Baccarani et al. bezeichnen den Ausdruck Cd = 4Si/wSi als die Verarmungskapazität der DG-Struktur 
pro Flächeneinheit [112]. 
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skalierten DG MOSFET ist diese Vorstellung von Cd offensichtlich falsch. Hier muss 
die zweidimensionale Elektrostatik der Transistorstruktur betrachtet werden. Die 
Situation lässt sich adäquat modellieren, wenn man das Kanalgebiet durch ein ideales 
Dielektikum mit der DEK von Silizium ersetzt und die hochdotierten Source- und 
Draingebiete als ideale Metallelektroden betrachtet. In Abbildung 5.9 ist eine derartige 
Modellstruktur für den DG MOSFET zu sehen. Die Kapazität einer solchen Anordnung 
hängt nicht von der angelegten Spannung ab, sondern nur von der Geometrie. Aus 
Gründen der Symmetrie genügt deshalb die Betrachtung eines Viertels der Struktur. Das 
sind im Prinzip zwei im rechten Winkel zueinander angeordnete Kondensatorplatten. Es 
ist klar, das die Kapazität dieser Anordnung von der Fläche der Elektroden abhängt. Je 
größer die Elektrodenfläche, d.h. je größer wSi oder LG ist, desto größer muss auch die 
Kapazität sein.  
V
V
LG
wSi
EOTox
Simulationsgebiet
Si
 
Abbildung 5.9 Modellstruktur zur Beschreibung der Gatekapazität eines DG MOSFET im 
Subthresholdbereich. Die vollständig verarmte Si-Schicht wird durch ein ideales Dielektrikum ersetzt. 
Die Source-/Draingebiete werden durch Metallelektroden beschrieben. Aus Symmetriegründen genügt 
die Betrachtung eines Viertels der Struktur.  
 
Das Sättigungsverhalten der CGG(wSi)-Kurve in Abbildung 5.8 lässt sich mit dieser 
Modellvorstellung ebenfalls gut verstehen. Je länger eine der Platten gemacht wird, 
umso geringer wirkt sich jede weitere Verlängerung auf die Gesamtkapazität aus, da die 
hinzukommende Plattenfläche immer weiter von der gegenüberliegenden 
Kondensatorplatte entfernt ist.  
In Abbildung 5.10 ist die mit ATLAS simulierte Kapazität der Modellstruktur aus 
Abbildung 5.9 im Vergleich zum CGG des DG MOSFET als Funktion von wSi zu sehen. 
Ebenfalls gezeigt sind analytisch berechnete Werte, wobei CGG (normiert auf die 
effektive Gateweite) als Reihenshaltung von Cox = oxLG/EOT und Cd = 2SiLG/wSi 
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betrachtet wurde. Für alle wSi stimmt die Kapazität der Modellstruktur sehr gut mit CGG 
des DG MOSFET überein, während das analytische Modell besonders für kleine wSi 
vollkommen andere Werte liefert. Die im Vergleich zum DG MOSFET etwas größeren 
Kapazitäten der Modellstruktur sind auf die vereinfachte Modellierung der Source- und 
Draingebiete mit Metallelektroden zurückzuführen. Im DG MOSFET werden die 
Ränder der hochdotierten Gebiete ebenfalls geringfügig verarmt, so dass im Modell der 
effektive Abstand der Elektroden tatsächlich etwas größer sein müsste und damit die 
Kapazität etwas geringer. Auf jeden Fall bietet die Modellstruktur einen Ansatzpunkt, 
um zu einem korrekten analytischen Modell für CGG und somit auch für fT im 
Subthresholdbereich zu gelangen.  
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Abbildung 5.10 Gatekapazität des DG MOSFET im Subthresholdbereich (gefüllte Quadrate) im 
Vergleich zur Kapazität der Modellstruktur aus Abb. 5.9 (offene Dreiecke) als Funktion von wSi. 
Ebenfalls gezeigt ist die mit einem analytischen Modell berechnete Gatekapazität (offene Kreise).  
 
Kommen wir noch einmal auf den Vergleich von SG und DG MOSFETs hinsichtlich 
ID(50GHz) in Abbildung 5.6 zurück. Aufgrund der symmetrischen Struktur des DG 
MOSFET muss jedes Gate nur das Potential in der dazugehörigen Hälfte der 
Kanalschicht steuern. Im SG MOSFET wiederum ist das eine Gate allein für die 
Steuerung der gesamten Kanalschicht zuständig. Aus diesem Grund ist das etwa doppelt 
so starke Ansteigen von ID(50GHz) mit der Schichtdicke beim SG MOSFET nicht 
verwunderlich. Für einen Vergleich der Drainströme von SG und DG MOSFET ist es 
daher sinnvoll, die Werte bei tSi = wSi/2 zu vergleichen. In Abbildung 5.11(a) ist zu 
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sehen, dass bei vergleichbaren Schichtdicken der ID(50GHz) des SG MOSFET deutlich 
größer ist als der des DG MOSFET.  
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(b) 
Abbildung 5.11 (a) Drainstrom ID(50GHz) sowie ) Subthreshold Slope S und Gatekapazität CGG als 
Funktion von tsi (SG MOSFET) bzw. wSi/2 (DG MOSFET).  
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Betrachtet man S und CGG in Abbildung 5.11(b), so sind auch diese Werte beim SG 
MOSFET durchweg höher. Während S beim SG MOSFET etwas stärker mit tSi ansteigt 
.2.2. Äquivalente Oxiddicke 
fluss der äquivalenten Oxiddicke auf die 
Gleichstromeigenschaften von DG MOSFETs. Die Transferkennlinien in Abbildung 
 
als S beim DG MOSFET mit wSi/2, nähert sich CGG des SG MOSFET zu größeren 
Schichtdicken hin den Werten des DG MOSFET an. Beides hängt mit dem Einfluss des 
vergrabenen Oxids beim SG MOSFET zusammen. Der in Abschnitt 4.2.3. diskutierte 
BOX-Effekt ist die Ursache für das schlechtere Abschaltverhalten (größeres S) beim SG 
MOSFET. Dessen Einfluss wird mit Vergrößerung von tSi stärker. Darüber hinaus stellt 
das BOX zusammen mit dem Rückseitensubstrat eine zusätzliche Kapazität dar, die eine 
Vergrößerung von CGG bewirkt. Betrachtet man das Rückseitensubstrat als ideale 
Metallelektrode auf Sourcepotential, so hat man im Vergleich zur halben Modellstruktur 
des DG MOSFET aus Abbildung 5.9 bei der SG-Struktur eine größere effektive 
Elektrodenfläche. Es ist klar, dass der Einfluss dieser zusätzlichen Elektrodenfläche 
umso geringer ist je dicker die Siliziumschicht ist, da zum einen der prozentuale Anteil 
an der Gesamtfläche abnimmt und zum anderen der Abstand von der Gateelektrode 
zunimmt.  
 
5
Abbildung 5.12 zeigt den Ein
5.12(a) machen deutlich, dass sich mit der Verkleinerung von EOT die Wirkung von 
Kurzkanaleffekten verringert. Die Schwellspannung nimmt zu und S wird kleiner. Im 
On-Zustand führt die Vergrößerung der Gatekapazität zu einer deutlichen Erhöhung der 
Steilheit. Sowohl dass verbesserte Abschaltverhalten als auch die größere Steilheit 
haben eine Vergrößerung des maximal möglichen On-Stroms [Abb 5.12(b)] zur Folge.  
Verglichen mit dem Einfluss auf Ion wirkt sich eine Änderung von EOT auf fT 
wesentlich weniger stark aus. In Abbildung 5.13 ist zu sehen, dass eine Verkleinerung
von EOT = 2nm auf 0.5nm lediglich eine Erhöhung der maximalen fT um 8% bewirkt. 
Die geringe Wirkung einer EOT-Verkleinerung kommt daher, dass dadurch sowohl gm 
als auch CGG in nahezu gleichem Ausmaß größer werden. Dies gilt jedoch nur, wenn 
externe parasitäre Kapazitäten, die unabhängig von EOT sind, vernachlässigt werden 
können. Da hier nur der innere Transistor betrachtet wird, ist das der Fall. Sind 
parasitäre Kapazitäten relevant, so ist eine deutlich stärkere EOT-Abhängigkeit von fT 
zu erwarten. Dieser Fall wird in Abschnitt 5.3.2 ausführlich diskutiert. 
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Abbildung 5.12 Einfluss von EOT auf die Gleichstromeigenschaften von DG MOSFETs mit 10nm 
atelänge. (a) Transferkennlinien im linearen und logarithmischen Maßstab. (b) Maximal möglicher On-
m bei gleichzeitiger Erfüllung des Ioff-Kriteriums als Funktion von EOT.  
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Abbildung 5.13 fT von DG MOSFETs mit LG = 10nm und verschiedenen EOT als Funktion (a) der 
Gatespannung und (b) des Gatestroms.  
 
 EOT-Abhängigkeit von CGG im Vergleich zu der von 
m lässt sich folgendermaßen erklären. Im eingeschalteten Zustand ist sowohl für CGG 
ls auch für gm die Reihenschaltung von Oxidkapazität und Inversionskapazität 
 die flächenbezogene Gatekapazität an der Stelle x entlang des Kanals 
geben durch 
Der Grund für die etwas geringere
g
a
[Gleichung (3-37)] maßgeblich. Für gm ist jedoch nur die flächenbezogene 
Gatekapazität am Sourceende des Kanals (genauer: bei xm, der Stelle des Maximums der 
Potentialbarriere zwischen Source und Drain) von Bedeutung, während CGG die 
integrale Gatekapazität ist. Man kann CGG schreiben als 
   G
0
GGGG )(
L
dxx'CC ,       (5-4) 
wobei )(x'C GG
ist. Diese ist ge
  
1
av
GG
1)()(


  xyEOTx'       (5-5) qSiox C
C 
und hängt vom mittleren Abstand der Kanalelektronen y (x) von der nächstgelegenen 
olator-Grenzfläche ab [Ces,Si in Gl
In Abbildung 5.14 ist deutlich zu sehen, dass yav am Sourceende des Kanals (bei xm) 
besonders klein ist, in Richtung Drain größer wird und am Drainende des Kanals ein 
av
Silizium/Gateis eichung (3-37)].  
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Maximum hat. Am Sourceende des Kanals liegt der Ladungsschwerpunkt also viel 
näher an der Oberfläche als am Drainende. Nach Gleichung (5-5) ist aber der Einfluss 
von EOT auf GG'C  umso geringer, je größer yav(x) ist. Die integrale Gatekapazität CGG 
kann also nicht so stark von EOT abhängen wie )( mGG x'C  und somit auch nicht so stark 
wie gm. 
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Abbildung 5.14 Mittlerer Abstand der Elektronen von der Silizium/Gateisolator-Grenzfläche (oben) und 
Leitbandbandkante (unten) entlang des Kanals eines DG MOSFET im On-Zustand.  
 
In Abbildung 5.13(a) ist deutlich zu erkennen, dass in Richtung großer Gatespannungen 
 Drainströme im 
ergleich zu denen bei größeren EOT. Dadurch ist die Arbeitspunktverschiebung am 
fT umso schneller mit VGS abfällt, je kleiner EOT ist. Die Ursache dafür ist die stärkere 
Wirkung der Serienwiderstände bei kleinen EOT aufgrund der höheren
V
inneren Transistor bei kleinen EOT besonders stark [siehe Gleichungen (4-15) und (4-
16)]. Verschiebt sich der Arbeitspunkt in den linearen Bereich der Ausgangskennlinie, 
kommt es zu einer starken Vergrößerung von gDS bei gleichzeitiger Verringerung von 
gm des inneren Transistors. Entsprechend Gleichung (2-20) führt das zu dem 
beobachteten starken Abfall von fT mit zunehmender Gatespannung, besonders bei 
kleinen EOT. 
Betrachtet man fT als Funktion des Drainstroms [Abb. 5.12(b)], so zeigt sich ein 
umgekehrtes Bild. Ein kleines EOT hat ein hohes fT über einen größeren Bereich des 
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Drainstroms zur Folge. Insgesamt sind aber die Unterschiede zwischen den 
verschiedenen EOT-Varianten wesentlich geringer als die bei einer Variation der 
erstehen. Der gDS-Term im Nenner von (2-21) 
it
Siliziumdicke (vgl. Abschnitt 5.2.1).  
In Abbildung 5.15 wird deutlich, dass fmax stärker von EOT abhängt als fT. Bei einer 
Verringerung der äquivalenten Oxiddicke von 2nm auf 0.5nm vergrößert sich fmax um 
etwa 20%, während fT nur um 8% größer wird. Das lässt sich mit Hilfe der analytischen 
fmax-Formel, Gleichung (2-21), gut v
spielt dabei die entscheidende Rolle. Mit Verkleinerung von EOT werden 
Kurzkanaleffekte zunehmend besser unterdrückt, wodurch auch der Drainle wert 
kleiner wird. Um genau zu sein, halbiert sich gDS im betrachteten EOT-Bereich. 
Dadurch wird der Nenner von (2-21) kleiner, was die im Vergleich zu fT stärkere 
Zunahme von fmax erklärt.  
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Abbildung 5.15 Maximale fT und fmax von DG MOSFETs mit wSi = 4nm als Funktion der äquivalenten 
Oxiddicke.  
 
Abbildung 5.16 zeigt den Einfluss von EOT auf den Drainstrom bei  = 50GHz. 
ing. Bei wSi = 4nm bewirkt eine Vergrößerung von wSi um 1.5nm eine 
rhöhung von ID(50GHz) um etwa 35%, während eine EOT-Vergrößerung von 0.5nm 
fT
Verglichen mit der Wirkung der Si-Dicke ist der Einfluss von EOT auf ID(50GHz) 
relativ ger
E
auf 2nm ID(50GHz) um etwa 17% erhöht. Der Grund für die geringere Wirkung von 
EOT liegt in dessen gegenläufigen Einflüssen auf S und CGG (Abb. 5.17). Während S 
aufgrund zunehmender Kurzkanaleffekte mit EOT größer wird, nimmt CGG mit 
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wachsendem EOT ab. Beide Trends kompensieren sich zum größten Teil entsprechend 
li  der 
fekte, so dass ID(50GHz) größer wird.  
Eine bemerkenswerte Schlussfolgerung aus dieser Untersuchung ist, dass der Einfluss 
Gleichung (5-3). Letzt ch überwiegt der Einfluss von S, d.h. der Einfluss
Kurzkanalef
von Kurzkanaleffekten auf ID(50GHz) umso größer wird, je größer der Anteil 
parasitärer, von EOT unabhängiger Kapazitäten an CGG ist. Sind solche Kapazitäten 
3
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Abbildung 5.16 Drainstrom bei fT = 50GHz als Funktion der Si-Dicke mit EOT als Parameter.  
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Abbildung 5.17 ID, S und CGG bei fT = 50GHz sowie das Produkt S  CGG als Funktion von EOT.  
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nicht vernachlässigbar, dann ist die Variation des Drainstroms im hier betrachteten 
EOT-Bereich größer als nur 17%. Im Extremfall, d.h. bei totaler Dominanz parasitärer 
Kapazitäten wird CGG unabhängig von EOT und ID(50GHz) hängt genauso stark von 
EOT ab wie S. In diesem Fall würde eine Änderung von EOT von 0.5nm auf 2nm eine 
Erhöhung des Drainstroms um 58% bewirken. 
 
5.3. Einfluss parasitärer Elemente 
Nachdem der Einfluss der Transistorgeometrie auf die Hochfrequenzeigenschaften des 
nun zur Wirkung externer parasitärer 
Elemente. Im Folgenden wird zunächst die Wirkung parasitärer Widerstände auf die 
iderstände 
Gate-, Source- und Drainwiderstände auf 
ie dargestellten Ergebnisse wurden mit drei 
verschiedenen Methoden bestimmt, nämlich mit 
(II) einem Kleinsignalersatzschaltbild (KSESB) bestehend aus den mit ATLAS 
den; 
 
Bei Methode (I) wurde die Kleinsignalanalyse (S3A) an einer DG MOSFET Struktur 
Dabei wurde sowohl die gleichstrommäßige als auch die kleinsignalmäßige Wirkung 
inneren Transistors analysiert wurde, kommen wir 
Grenzfrequenzen fT und fmax untersucht und danach der Einfluss parasitärer Kapazitäten. 
Abschließend wird versucht, den Spielraum zulässiger Kombinationen von 
Widerständen und Kapazitäten einzugrenzen, mit denen ein Erreichen der Vorgaben für 
fT und fmax möglich ist. 
 
5.3.1. Parasitäre W
Abbildung 5.18 zeigt die Auswirkung externer 
die Grenzfrequenzen fT und fmax. D
(I) ATLAS Simulationen, in denen die Widerstände direkt berücksichtigt 
wurden; 
bestimmten Y-Parametern des inneren Transistors und externen 
Widerstän
(III) Gleichungen (2-20) und (2-21), wobei die Parameter des inneren Transistors
mit ATLAS bestimmt wurden. 
mit kompakten Widerständen an den Gate-, Source- bzw. Drainkontakten durchgeführt. 
der Widerstände berücksichtigt. Im Unterschied dazu bleibt bei den Methoden (II) und 
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(III) eine Verschiebung des Gleichstromarbeitspunktes [vgl. (4-15) und (4-16)] 
unberücksichtigt.  
Methode (II) funktioniert folgendermaßen. Nach den Regeln der Vierpoltheorie [155] 
werden die Y-Parameter des Gesamtvierpols aus innerem Transistor und externen 
eichung (2-20) ist fT völlig unabhängig vom Gatewiderstnd RG. 
. Im betrachteten Bereich bis 500m ist die 
Widerständen berechnet [156]. Mit Hilfe von (2-11) und (2-12) lassen sich daraus dann 
die Kurzschlussstromverstärkung bzw. die unilaterale Leistungsverstärkung für die 
betrachtete Frequenz bestimmen und schließlich entsprechend (2-15) und (2-16) fT und 
fmax extrapolieren.    
Betrachten wir zunächst die Wirkung der Widerstände auf fT [Abb. 5.18(a)]. In 
Übereinstimmung mit Gl
Demgegenüber haben RS und RD vor allem durch ihre kleinsignalmäßige Wirkung eine 
deutliche Verringerung von fT zur Folge, welche mit Gleichung (2-20) sehr gut 
beschrieben wird. Die Verschiebung des Gleichstromarbeitspunkts bewirkt eine 
zusätzliche Verringerung von fT, welche aber erst bei sehr großen Widerständen von 
Bedeutung ist. So ist selbst bei RS = RD = 500m das mit Methode (I) bestimmte fT, 
d.h. mit Berücksichtigung der Arbeitspunktverschiebung, nur um etwa 6% geringer als 
das fT aus der rein kleinsignalmäßigen Betrachtung von Methode (II). Insgesamt trägt 
die Arbeitspunkt-verschiebung weniger als 3% zum gesamten, durch externe 
Widerstände verursachten fT -Abfall bei.  
Im Gegensatz zu fT zeigt fmax eine sehr starke Abhängigkeit von RG, welche sehr gut 
durch Gleichung (2-21) beschrieben wird
Wirkung des Gatewiderstands sogar stärker als die gleich großer RS und RD 
zusammengenommen. Das lässt sich gut mit Gleichung (2-21) verstehen: solange die 
Widerstände klein sind, gehen in den gDS-Term des Nenners von (2-21) RG und RS mit 
ähnlicher Wichtung ein, während im anderen Term die Wirkung von RD gegenüber der 
von RG um den Faktor CGD/(CGS + CGD) (~0.2) abgeschwächt wird. Mit größer 
werdenden RS und RD wird jedoch fT entsprechend (2-20) zunehmend kleiner und die 
Funktion N größer, was insgesamt zu einer Verstärkung der Wirkung von RS und RD 
gegenüber der von RG führt. Für Widerstände jenseits von 500m wird dann die 
Wirkung von RS und RD größer als die von RG. Generell zeigt Abbildung 5.18, dass fmax 
wesentlich stärker von parasitären Widerständen beeinflusst wird als fT.   
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Abbildung 5.18  (a) fT und (b) fmax in Abhängigkeit von externen parasitären Widerständen. Linien: 
Berechnungen nach KSESB (durchgezogen) oder mit Gleichungen (2-20) bzw. (2-21) (Strich-Punkt), in 
beiden Fällen ohne Berücksichtigung der Arbeitspunktverschiebung. Symbole: ATLAS-Simulationen mit 
kompakten Widerständen an Gate-, Source- und Drainkontakten, d.h. mit Berücksichtigung der 
Arbeitspunktverschiebung. 
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Bedeutung des Transistordesigns für die Wirkung parasitärer Widerstände 
Da die Wirkung von parasitären Widerständen auf fT und fmax derart groß ist, stellt sich 
die Frage, inwiefern die Empfindlichkeit eines Transistors gegenüber parasitären 
Widerständen von seinem Design abhängt. Eine Antwort darauf lässt sich aus 
Abbildung 5.19 entnehmen. Sie zeigt fT als Funktion der Si-Dicke von DG MOSFETs 
mit und ohne externe Widerstände von 100m an den Kontakten. Während ohne 
externe Widerstände, wie bereits in Abschnitt 5.2.1 diskutiert, fT mit zunehmender 
Schichtdicke leicht ansteigt, ist mit externen Widerständen ein deutliches Absinken von 
fT mit zunehmender Schichtdicke festzustellen. Der entscheidende Grund dafür ist die 
starke Zunahme von gDS bei einer Vergrößerung von wSi, wie in Abb 5.19(b) deutlich zu 
sehen ist. Dadurch wird entsprechend Gleichung (2-20) die Wirkung von RS und RD 
verstärkt. Das Fazit lautet also: je besser ein Transistordesign Kurzkanaleffekte4 
unterdrückt, desto unempfindlicher reagiert der Transistor auf parasitäre Widerstände. 
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Abbildung 5.19 (a) fT als Funktion der Siliziumdicke von DG MOSFET mit und ohne externe 
Widerstände von 100m an Gate, Source und Drain. Die Wirkung externer Widerstände wurde mit 
Hilfe des KSESB [Methode (II)] berechnet. (b) Ausgangsleitwert des inneren Transistors als Funktion 
von wSi. 
                                                 
4 Der Drainleitwert gDS ist ein Maß für Kurzkanaleffekte: je größer DIBL, desto größer ist auch gDS. 
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Abbildung 5.20 zeigt für DG MOSFETs mit wSi = 4nm und wSi = 6nm fT und fmax als 
Funktion parasitärer Widerstände an Gate, Source und Drain. Ebenfalls eingezeichnet 
sind die Zielgrößen für fT und fmax. An den Schnittpunkten der fT - und fmax -Kurven mit 
den entsprechenden Targets lassen sich die maximalen Widerstände ablesen, die gerade 
noch das Erreichen der Zielgrößen zulassen. Es zeigt sich, dass zum Erreichen des fmax -
Targets generell kleinere Widerstände erforderlich sind als zum Erreichen des fT -
Targets, wobei die Widerstände am Transistor mit wSi = 6nm jeweils deutlich kleiner 
sein müssen als am Transistor mit wSi = 4nm. Zum Vergleich: der DG MOSFET mit wSi 
= 4nm toleriert Widerstände bis etwa 340m, während es bei wSi = 6nm höchstens 
240m sein dürfen, also rund 30% weniger. Diese Widerstandswerte sind jedoch nur 
als obere Grenzewerte anzusehen, da im realen Transistor auch noch parasitäre 
Kapazitäten wirksam werden, die hier noch nicht berücksichtigt wurden. Die Wirkung 
parasitärer Kapazitäten ist Gegenstand des nächsten Abschnitts. 
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Abbildung 5.20 fT und fmax von DG MOSFETs mit wSi = 4nm und wSi = 6nm als Funktion parasitärer 
Widerstände. Horizontale Linien: Zielgrößen für fT und fmax. 
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5.3.2. Parasitäre Kapazitäten 
Neben parasitären Widerständen wirken sich vor allem parasitäre Kapazitäten negativ 
auf die Hochfrequenzeigenschaften stark skalierter MOSFETs aus. In den bisher 
untersuchten MOSFET-Strukturen sind solche unerwünschten Kapazitäten, die nicht für 
die Funktion des Transistors benötigt werden, auf ein Minimum begrenzt. Im Vergleich 
dazu kann in realen MOSFETs die dreidimensionale Anordnung von Gateelektrode und 
Source/Drain-Anschlussgebieten zu einer erheblichen Vergrößerung von CGS und CGD 
führen. Die Wirkung solcher parasitärer Kapazitäten auf das Kleinsignalverhalten wurde 
mit Hilfe des KSESB [Methode (II)] berechnet.  
Abbildung 5.21 zeigt für einen DG MOSFET mit Gate-, Source- und 
Drainwiderständen von jeweils 75m(5) fT und fmax in Abhängigkeit parasitärer CGS 
und CGD, im weiteren mit CGS,par und CGD,par bezeichnet. Für CGS,par und CGD,par > 10-17 
F/m (= 10-2 fF/m), das sind jeweils etwa 3% der Oxidkapazität des inneren 
Transistors, ist eine merkliche Verkleinerung von fT und fmax festzustellen. Bei CGS,par 
und CGD,par > 0.16 fF/m wird fmax kleiner als die entsprechende Zielgröße, bei etwas 
größeren Kapazitäten (0.175fF/m) wird auch das Target für fT nicht mehr erreicht. Der 
betrachtete DG MOSFET erreicht also die Vorgaben nur dann, wenn die Summe der 
parasitären Kapazitäten höchstens 90% der Oxidkapazität beträgt. 
In Abbildung 5.21 wird außerdem deutlich, dass insbesondere fmax, aber auch fT, 
wesentlich stärker von CGD abhängt als von CGS. Das lässt sich sehr gut mit Hilfe von 
(2-20) und (2-21) verstehen. Im Nenner von (2-20) wird über das Verhältnis CGD/(CGS + 
CGD) die Wirkung von CGD auf fT gegenüber der von CGS verstärkt. Aus Gleichung (2-
20) folgt aber auch, dass sich die Wirkungen von CGS und CGD auf fT umso weniger 
unterscheiden, je kleiner die Serienwiderstände RS und RD sind. Tatsächlich liefern die 
Berechnungen nach dem KSESB ohne externe Widerstände identische Wirkungen von 
CGS und CGD auf fT.  
Bei Gleichung (2-21) ist der zweite Term des Nenners entscheidend für den 
unterschiedlich starken Einfluss von CGS und CGD auf fmax. Dieser Term ist direkt 
proportional zu CGD. Dadurch wird fmax viel stärker durch CGD reduziert als durch ein 
gleich großes CGS. 
                                                 
5 Die ITRS fordert für LSTP-Logik RS + RD  160m [4].  
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Abbildung 5.21 fT und fmax eines DG MOSFETs mit wSi = 4nm in Abhängigkeit von parasitärern 
Kapazitäten. Horizontale Linien: Zielgrößen für fT und fmax.  
 
Die Wirkung parasitärer Kapazitäten in Abhängigkeit vom Transistordesign 
Auch der Einfluss parasitärer Kapazitäten auf fT hängt vom Design des inneren 
Transistors ab, insbesondere von der äquivalenten Oxiddicke. Das lässt sich sehr gut 
anhand von Gleichung (2-22) verstehen. Wie bereits in Abschnitt 5.2.2 diskutiert, 
hängen sowohl gm als auch CGS und CGD des inneren Transistors ähnlich stark von EOT 
ab, so dass sich fT des inneren Transistors nur schwach mit EOT ändert. Kommen nun 
aber noch parasitäre Kapazitäten (CGS,par bzw. CGD,par) hinzu, die nicht oder nur schwach 
von EOT abhängen, so verringert sich die EOT-Abhängigkeit des Nenners von (2-22) 
gegenüber der des Zählers (gm). In dem Fall muss fT wesentlich stärker von EOT 
abhängen als ohne parasitäre Kapazitäten. In Abbildung 5.22 ist dieser Effekt deutlich 
erkennbar. Mit CGS,par + CGD,par = 0.1fF/m liefern die Berechnungen nach dem KSESB 
für eine Vergrößerung von EOT von 0.5 auf 2nm eine Verringerung von fT um 27%, 
während sich fT ohne parasitäre Kapazitäten nur um 8% verringert.   
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Abbildung 5.22 fT eines DG MOSFETs mit und ohne parasitäre Kapazitäten in Abhängigkeit von der 
äquivalenten Oxiddicke.  
 
Zulässige Kombinationen von parasitären Widerständen und Kapazitäten 
Da die Grenzfrequenzen eines Transistors sowohl durch parasitäre Kapazitäten als auch 
durch parasitäre Widerstände reduziert werden, ist es wichtig zu wissen, mit welchen 
Kombinationen von Widerständen und Kapazitäten die Vorgaben für fT und fmax 
erreichbar sind. Klar ist, je größer die Widerstände RG, RS und RD eines MOSFET sind, 
desto kleiner müssen seine parasitären Kapazitäten sein, wenn er die Targets für fT und 
fmax erreichen soll und umgekehrt. Die genauen Grenzwerte für bestimmte R/C-
Kombinationen hängen außerdem vom Design des inneren Transistors ab, insbesondere 
von der Siliziumdicke und der äquivalenten Oxiddicke. In Abbildung 5.23 sind die 
Grenzwerte erlaubter R/C-Kombinationen für drei verschiedene DG MOSFET-Designs 
dargestellt. Für diese Darstellung wurde RG = RS = RD sowie CGS,par = CGD,par 
angenommen. Eine Kurve in Abbildung 5.23 gibt die maximal erlaubte parasitäre 
Gatekapazität Cpar = CGS,par + CGD,par als Funktion von RS an, bei der eine bzw. beide 
Zielgrößen gerade noch erreicht werden. Eine gestrichelte Kurve begrenzt den Bereich 
zum Erreichen des fT -Targets, eine strich-punktierte Kurve den ereich zum Erreichen 
des fmax -Targets für ein bestimmtes MOSFET-Design. Für alle R/C-Kombinationen 
unterhalb bzw. links einer durchgezogenen Kurve ist sowohl fT als auch fmax des 
betrachteten MOSFET größer als die entsprechende Zielgröße.  
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Die durchgezogenen Kurven zeigen klar an, dass für alle Designs bei kleinen 
Widerständen das zulässige Cpar durch das fT -Kriterium begrenzt wird, während bei 
kleinen Kapazitäten die erlaubten Widerstände vom fmax -Kriterium begrenzt werden. Es 
wird außerdem deutlich, dass eine Vergrößerung von EOT vor allem die maximal 
erlaubten Cpar reduziert, während bei einer Vergrößerung der Siliziumdicke in erster 
Linie die maximal zulässigen Widerstände kleiner werden. Der Vergleich der drei 
MOSFET-Designs in Abbildung 5.23 macht deutlich, dass das Design mit den besten 
Gleichstromeigenschaften (wSi = 4nm, EOT = 1nm), d.h. das Design das 
Kurzkanaleffekte am besten unterdrückt und den größten On-Strom liefern kann (vgl. 
Abb. 5.2 und 5.12), den größten Spielraum für parasitäre Kapazitäten und Widerstände 
zulässt.  
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Abbildung 5.23 Obergrenzen zulässiger Kombinationen von parasitären Widerständen und Kapazitäten 
für drei verschiedene DG MOSFET-Designs, die ein Erreichen der Zielgrößen für fT (gestrichelte Linien), 
fmax (Strich-Punkt-Linien) sowie für fT und fmax gleichzeitig (durchgezogene Linien) ermöglichen.  
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Fazit 
Kommen wir noch einmal auf die beiden eingangs gestellten Fragen zurück. Sie 
lauteten 
(1) Gelten für optimale Hochfrequenzeigenschaften ähnliche Designregeln wie für 
optimale Gleichstromeigenschaften? Oder: Muss ein guter HF MOSFET auch ein 
guter Digital-MOSFET sein? 
(2) Unter welchen Vorrausetzungen sind die Vorgaben der ITRS für fT und fmax 
erreichbar?  
Abbildung 5.23 gibt eine Antwort auf Frage (2). Für ein Erreichen der extrem hohen 
Vorgaben für fT und fmax sind der Größe von parasitären Widerständen und Kapazitäten 
enge Grenzen gesetzt. Als Grundregel lässt sich festhalten, dass die Summe parasitärer 
Kapazitäten deutlich kleiner sein muss als die intrinsische Gateoxidkapazität. Einen 
guten Richtwertwert für die Source- und Drainwiderstände stellen die Vorgaben der 
ITRS für LSTP CMOS Logik dar (~ 80μm). Der Gatewiderstand sollte nicht größer 
sein als RS und RD.  
Auf die erste Frage liefern die vorangegangenen Untersuchungen folgende Antwort: Ein 
guter Digital-MOSFET ist auch ein guter HF MOSFET. Gute Gleichsromeigenschaften 
machen die Grenzfrequenzen des Transistors unempfindlicher gegenüber parasitären 
Widerständen und Kapazitäten. Darüber hinaus ist der für ein bestimmtes fT notwendige 
Drainstrom umso geringer, je besser die Gleichstromeigenschaften des Transistors sind. 
Es ist also grundsätzlich richtig, sich beim Design von HF MOSFETs an den Vorgaben 
für CMOS Logik zu orientieren. Die Ergebnisse aus Abbildung 5.23 zeigen aber auch, 
dass hinsichtlich der Gleichstromeigenschaften weniger gut designte MOSFETs die 
Vorgaben für fT und fmax durchaus erfüllen können, wenn es gelingt deren parasitäre 
Widerstände und Kapazitäten entsprechend zu begrenzen.  
Hinsichtlich der ITRS Vorgabe zum Drainstrom bei einem fT von 50GHz ist das DG-
Konzept dem SG SOI-Konzept eindeutig vorzuziehen (vgl. Abb. 5.6).   
 
 
Kapitel  6 
Zusammenfassung und Ausblick 
 
Der Silizium-MOSFET ist nach wie vor das Standardbauelement der 
Halbleiterelektronik und wird es aller Voraussicht nach bis in absehbare Zukunft auch 
bleiben. Geht man davon aus, dass der Trend der letzten Jahrzehnte beibehalten wird 
(Stichwort: Moore’sches Gesetz), so ist um das Jahr 2020 mit der Massenproduktion 
von integrierten Schaltkreisen zu rechnen, deren Transistoren eine Gatelänge von nur 
noch 10nm besitzen. Bei so kleinen Abmessungen kann die Funktionsweise der 
Transistoren nur durch die Anwendung neuartiger bzw. nichtklassischer MOSFET-
Konzepte aufrechterhalten werden. Darüber hinaus muss mit einer Reihe 
quantenmechanischer Effekte gerechnet werden, über deren tatsächliche Auswirkungen 
auf die Performance oder die Zuverlässigkeit der Transistoren noch keine endgültige 
Klarheit besteht.   
Das Ziel der vorliegenden theoretischen Arbeit war es, verschiedene nichtklassische 
MOSFET-Konzepte hinsichtlich ihrer Performance sowie ihrer Eignung für zukünftige 
Logik- bzw. Analog/RF-Anwendungen zu bewerten und ihren Designspielraum 
einzugrenzen. Zu diesem Zweck war es zunächst erforderlich ein geeignetes 
Simulationsmodell zu finden, das es ermöglicht, eine Vielzahl unterschiedlicher 
Transistorstrukturen in einem weiten Designbereich mit angemessener physikalischer 
Genauigkeit zu beschreiben. Der Fokus lag auf MOSFETs mit einer Gatelänge von 
10nm. In so kurzen Kanälen ist mit einem starken Einfluss nichtstationärer bzw. 
quasiballistischer Transporteffekte zu rechnen, deren korrekte Behandlung im Prinzip 
nur mit Hilfe von Monte-Carlo Simulationen möglich ist. Aufgrund ihres enormen 
rechentechnischen Aufwandes kam die Monte-Carlo Methode jedoch nicht als 
Standardverfahren zur Bearbeitung der gestellten Aufgabe infrage. Ein detaillierter 
Vergleich verschiedener Simulationsmodelle an ausgewählten Transistorstrukturen 
ergab, dass das einfache und robuste Drift-Diffusionsmodell mit einer modifizierten 
v(E)-Charakteristik den Anforderungen am besten genügt. Es konnte gezeigt werden, 
dass damit nicht nur das Gleichstromverhalten von extrem skalierten MOSFETs 
hinreichend genau simuliert werden kann, sondern auch das Kleinsignal- und 
Hochfrequenzverhalten.  
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Ein weiterer Schwerpunkt lag darin, die Auswirkung von Quanteneffekten auf die 
elektrische Performance extrem skalierter MOSFETs abzuschätzen. Zu diesem Zweck 
wurden analytische Modelle entwickelt, mit denen sich die Auswirkungen des Quantum 
Confinement in Single-Gate SOI sowie in Multiple-Gate MOSFETs auf die 
Schwellspannung berechnen lassen. Eine weitere Studie beschäftigte sich ausführlich 
mit dem Einfluss von Quanteneffekten auf die Gatekapazität von Tri-Gate MOSFETs. 
Darüber hinaus wurden die Auswirkungen der Subbandformierung auf die 
Elektronenbeweglichkeit in Tri-Gate MOSFETs untersucht. Schließlich wurden 
einfache Möglichkeiten demonstriert, mit deren Hilfe sich klassisch simulierte 
Kennlinien nachträglich so korrigieren lassen, dass die Auswirkungen von 
Quanteneffekten berücksichtigt werden können. 
Im Rahmen dieser Arbeit wurden zwei Studien angefertigt, die sich mit dem Design und 
der Performance von nichtklassischen MOSFETs mit einer Gatelänge von 10nm 
befassen. Eine Studie konzentrierte sich auf MOSFETs für digitale High-Performance 
Logik, die andere auf MOSFETs für Analog/RF-Anwendungen. Die Studie zu den 
Digital-MOSFETs lieferte im Wesentlichen folgende Ergebnisse: 
 Der Designspielraum für die Querschnittsgeometrie von Tri-Gate (TG) MOSFETs, 
inklusive der beiden Spezialfälle Single-Gate (SG) und Double-Gate (DG) 
MOSFET, konnte eingegrenzt werden.  
Dieser Spielraum ist zu großen Kanalquerschnitten hin durch zunehmende 
Kurzkanaleffekte begrenzt. Diese haben zur Folge, dass die Kriterien für On- und 
Off-Strom nicht mehr gleichzeitig erfüllt werden können.  
Die untere Grenze des Designspielraums wird durch die zunehmenden 
Auswirkungen des Quantum Confinement bestimmt. Diese heben eine enorme 
Zunahme der Empfindlichkeit des Off-Stroms gegenüber Schwankungen der 
Querschnittsgeometrie zur Folge. Bei Designs unterhalb dieser unteren Grenze 
haben bereits Schwankungen der Abmessungen um nur eine Atomlage 
Fluktuationen des Off-Stroms um mehr als den Faktor zwei zur Folge, und zwar nur 
aufgrund von Quanteneffekten. Dazu kommen dann noch die Auswirkungen der 
klassischen Elektrostatik (Kurzkanaleffekte usw.).  
 Aus den Grenzen des Designspielraums ergibt sich, dass sowohl SG, DG als auch 
TG MOSFETs für High-Performance Logikanwendungen prinzipiell infrage 
kommen. 
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 Der Einfluss unvermeidbarer Geometrietoleranzen auf die elektrischen Parameter 
On-Strom, Off-Strom und Schwellspannung von SG, DG und TG MOSFETs wurde 
ausführlich untersucht.  
Diese Untersuchungen haben gezeigt, dass die Massenfertigung von MOSFETs mit 
LG = 10nm extreme Anforderungen an die Prozesskontrolle stellt, um Fluktuationen 
vor allem des Off-Stroms in vertretbaren Grenzen zu halten. Die Toleranzen der 
Kanalgeometrie sollten im Schnitt deutlich unter 10% liegen, d.h. eher im Bereich 
der Dicke einer Atomlage.  
 Der Vergleich von Single-Gate, Double-Gate und Tri-Gate MOSFETs liefert kein 
bevorzugtes MOSFET-Design für diesen Gatelängenbereich. Diese Aussage weicht 
von den Ergebnissen anderer Studien ab, die das DG-Konzept [146], [149]-[150] 
gegenüber dem TG-Konzept favorisieren. Dagegen ist die Empfehlung der 
vorliegenden Studie, das Design so zu wählen, dass mit der zur Verfügung 
stehenden Technologie die Performance-Schwankungen möglichst gering sind. 
Dementsprechend hat auch das SG SOI-Konzept durchaus seine Berechtigung. Das 
Fazit lautet also: Für jede Technologie gibt es ein optimales MOSFET-Design. 
 Die Auswirkungen parasitärer Widerstände auf die Gleichstromeigenschaften von 
MOSFETs mit 10nm Gatelänge, insbesondere auf den On-Strom wurden untersucht.  
Dabei wurde festgestellt, dass bereits eine Verdopplung der internen (minimalen) 
Bahnwiderstände der Simulationsstrukturen genügt, um das Ion-Kriterium zu 
verfehlen. Mit Serienwiderständen, die den Vorgaben der ITRS entsprechen, werden 
nur etwa 80% des Ion-Targets erreicht.  
 Dieses Ergebnis unterstreicht die enorme Bedeutung der Minimierung parasitärer 
Widerstände in extrem skalierten MOSFETs. Zugleich wird deutlich, dass die 
Vorgaben der ITRS bezüglich On- und Off-Strom für High-Performance MOSFETs 
mit LG = 10nm möglicherweise nicht gleichzeitig erreichbar sind. 
Die Ergebnisse der Studie zu MOSFETs für Analog/RF-Anwendungen lassen sich wie 
folgt zusammenfassen: 
 Betrachtet man nur den inneren Transistor, d.h. Vernachlässigung externer 
parasitärer Widerstände und Kapazitäten, so zeigen alle MOSFET-Strukturen 
unabhängig vom Kanalquerschnitt extrem hohe fT-Werte um 2.5THz. Das ist 
beinahe dreimal so hoch wie das ITRS-Target. Die simulierten fmax befinden sich 
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sogar im zweistelligen THz-Bereich, was im Wesentlichen auf den in den 
Simulationenen vernachlässigten Gatewiderstand zurückzuführen ist. 
Diese Ergebnisse zeigen, dass der Si MOSFET zumindest prinzipiell in der Lage ist, 
die ITRS-Targets zu erfüllen.  
 Es zeigt sich, dass das fT-Maximum bei umso kleineren ID erreicht wird, je kleiner 
der Kanalquerschnitt ist. Das bedeutet, je besser die Gleichstromeigenschaften eines 
Transistors sind, desto geringer ist seine DC-Verlustleistung bei gleichem fT.  
 Für ein fT von 50GHz genügt es, MOSFETs mit 10nm Gatelänge im Subthreshold- 
bereich zu betreiben. Das verspricht für viele Gigahertzanwendungen eine extrem 
geringe DC-Verlustleistung.  
Betrachtet man den Drainstrom, der für ein fT von 50GHz benötigt wird, so ist das 
DG-Konzept dem SG SOI-Konzept eindeutig vorzuziehen.  
 Der Auswirkungen parasitärer Widerstände und Kapazitäten auf die 
Grenzfrequenzen fT und fmax wurden ausführlich untersucht. 
 Zum besseren Verständnis der Ergebnisse der numerischen Simulationen wurde ein 
analytisches Kompaktmodell für fmax entwickelt, welches die Einflüsse parasitärer 
Elemente in einem weiten Bereich richtig beschreibt. Der Vorteil dieses Modells im 
Vergleich zu herkömmlichen Modellen für fmax besteht darin, dass es auch die 
Wirkung des Drainwiderstands korrekt wiedergibt, welche üblicherweise 
unberücksichtigt bleibt. 
 Es zeigt sich, dass fmax wesentlich stärker von parasitären Widerständen beeinflusst 
wird als fT.   
 Ein DG MOSFET, dessen parasitäre Widerstände den Vorgaben der ITRS 
entsprechen, erreicht die Zielgrößen für fT und fmax nur dann, wenn die Summe der 
parasitären Kapazitäten höchstens 90% seiner intrinsischen Oxidkapazität beträgt. 
 Für ausgewählte MOSFET-Designs wurde abschließend der Spielraum zulässiger 
Kombinationen von Widerständen und Kapazitäten eingegrenzt, mit denen die 
Vorgaben für fT und fmax noch erreicht werden können. 
Der Vergleich zeigt, dass das Design mit den besten Gleichstromeigenschaften, d.h. 
das Design mit der besten Unterdrückung von Kurzkanaleffekten, den größten 
Spielraum für parasitäre Kapazitäten und Widerstände zulässt. 
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Insgesamt zeigen die Ergebnisse dieser Arbeit, dass der Silizium-MOSFET nach wie 
vor ein großes Potential für zukünftige Digital- und Hochfrequenzanwendungen besitzt. 
Für die Generation mit 10nm Gatelänge sind nichtklassische Multiple-Gate Konzepte 
besonders geeignet. Aber auch der Single-Gate SOI MOSFET ist prinzipiell in der 
Lage, die Anforderungen zu erfüllen.  
Besonders beeindruckend sind die intrinsischen Hochfrequenzeigenschaften der 
untersuchten MOSFET-Strukturen. Wenn es gelingt, parasitäre Widerstände und 
Kapazitäten in akzeptablen Grenzen zu halten, so kommt der Silizium-MOSFET sogar 
für neue Anwendungen im Bereich des Terahertz-Gap (300GHz – 3THz) infrage.  
Die berechneten hohen Grenzfrequenzen dieser stark skalierten MOSFETs im 
Subthresholdbereich legen noch ein weiteres Anwendungsgebiet nahe. Man könnte es 
mit Ultra Low Power RF Electronics bezeichnen. Ein großer Vorteil des Betriebs im 
Subthresholdbereich ist beispielsweise, dass parasitäre Widerstände einen wesentlich 
geringeren Einfluss auf die Grenzfrequenzen haben als im „normalen“ eingeschalteten 
Zustand. Erste Schritte zum Verständnis des Kleinsignalverhaltens im 
Subthresholdbereich wurden in der vorliegenden Arbeit aufgezeigt. 
 
Ausblick 
Wie jede wissenschaftliche Arbeit, so kann auch die vorliegende nur unvollständig sein. 
Grundsätzlich handelt es sich hier um eine rein theoretische Arbeit, die sich an 
experimentellen Ergebnissen messen lassen muss. Das war im Rahmen der Arbeit nur 
an wenigen Punkten indirekt möglich, ist aber für die Zukunft unvermeidlich.  
Ein weiterer Schwerpunkt zukünftiger Arbeiten zu diesem Thema sollte auf der 
Vervollständigung und Verbesserung der Simulationsmodelle liegen. Insbesondere ein 
geeignetes Beweglichkeitsmodell, welches die Effekte des eindimensionalen Transports 
in Silizium-Nanodrähten richtig beschreibt ist in höchstem Maße wünschenswert. Ein 
derartiges Modell existiert derzeit weltweit noch nicht und muss vor allem die 
Geometrie- und Feldabhängigkeit der Beweglichkeit richtig wiedergeben.  
Der Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit liegt auf der Untersuchung der Eigenschaften 
und des Designs stark skalierter n-Kanal MOSFETs. Für zukünftige CMOS-
Anwendungen sind aber p-Kanal MOSFETs ebenso relevant. Eine äquivalente Studie 
zum Design von pMOSFETs ist daher überaus wünschenswert. Vorraussetzung dafür ist 
jedoch eine modifizierte v(E)-Charakteristik für den Löchertransport in solchen 
Bauelementen, welche derzeit noch nicht existiert. 
Anhang  
A. Analytische Näherungslösungen für fT und fmax  
Wendet man die Definitionsgleichungen der Y-Parameter (2-10) auf das 
Kleinsignalersatzschaltbild in Abbildung 2.9 an, so ergeben sich die Real- und 
Imaginärteile der Y-Parameter näherungsweise zu 
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Gleichungen (A-1) – (A-8) sind gültig für Frequenzen deutlich unterhalb fT unter der 
Vorraussetzung, dass einerseits CDS << CGS, CGD, und dass sich andererseits die 
Widerstände RG, RS und RD nicht extrem voneinander unterscheiden. Die Forderung f 
<< fT führt unter anderem dazu, dass der mit der Steilheit zusammenhängende Faktor e-
j vernachlässigt werden kann, da  in der Größenordnung von 1/2 fT liegt. Darüber 
hinaus kann man von einen gut konstruierten MOSFET erwarten, dass im 
Sättigungsbereich 
  , 1 1Dm)( SGm  RRg Rg        (A-10) 
sowie  
  mDS 10 g.g  .        (A-11)  
Unter diesen Vorrausetzungen liefert der Vergleich von (A-1) – (A-8) 
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Verwendet man Gleichung (2-15) zur Bestimmung von fT, dann gilt wegen (2-11) unter 
Berücksichtigung von (A-12) und (A-14) näherungsweise 
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Für fmax nach Gleichung (2-16) erhält man mit (2-12) wegen (A-13) und (A-14) 
näherungsweise  
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Mit einigen grundsätzlichen Überlegungen lassen sich die Terme im Nenner von (A-17) 
wesentlich vereinfachen. Aus den Bedingungen (A-10), (A-11) sowie f << fT folgt, dass 
Fehler von 100% in Re(y11)Re(y22) oder von 10% in Re(y12)Re(y21) zu Ungenauigkeiten 
in fmax von weniger als 10% führen. Eine solche Ungenauigkeit ist für eine 
Näherungsformel auf jeden Fall akzeptabel. Daher ist es sinnvoll, in (A-1) die Terme 
mit (CGSRS – CGDRD) zu vernachlässigen, ebenso den gDS-Term in (A-3) sowie den 2-
Term in (A-7). Damit ergibt sich aus Gleichung (A-17) unter Verwendung von (A-9) 
und (2-20) 
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die Transitfrequenz des inneren Transistors ist. Vernachlässigt man die gDS-Terme in 
Gleichung (A-19) und berücksichtigt außerdem, dass unter den gemachten 
Vorraussetzungen gilt (fT/fT,i)N  1, vereinfacht sich (A-18) zu Gleichung (2-21) 
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Die Genauigkeit von (2-20) und (2-21) lässt sich durch einen Vergleich mit 
numerischen Simulationen überprüfen. Als Teststruktur für diesen Vergleich diente ein 
Double-Gate MOSFET (Abb. 4.2) mit LG = 10nm, w = 4nm und EOT = 1nm. Für diese 
Struktur wurde mit dem Bauelementesimulator ATLAS eine Kleinsignalanalyse bei 
einer Frequenz von 40GHz durchgeführt. Für den Gleichstromarbeitspunkt bei 
maximalem fT (VDS = 1V, VGS = 0.7V) wurden die Y-Parameter und die Kapazitäten CGS 
und CGD extrahiert sowie gm, gDS, RS und RD bestimmt.  
Die simulierten Parameter gm, gDS, CGS, CGD, RS und RD dienten dann als 
Eingangsgrößen für (2-20) und (2-21). Die damit berechneten Werte für fT und fmax 
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befinden sich in guter Übereinstimmung mit den direkt aus den Y-Parametern unter 
Verwendung von (2-15) und (2-16) extrahierten Grenzfrequenzen.  
Um zu überprüfen, ob die Einflüsse der verschiedenen parasitären Elemente mit (2-20) 
und (2-21) richtig beschrieben werden, wurden die verschiedenen Kapazitäten und 
Widerstände in einem weiten Bereich variiert. Als Referenz dienten hierbei 
Grenzfrequenzen, die aus den Y-Parametern des Gesamtvierpols aus innerem Transistor 
(Y-Parameter aus ATLAS) und externen Elementen berechnet wurden. Verschiebungen 
des Arbeitspunktes aufgrund von Spannungsabfällen über RS und RD bleiben dabei 
unberücksichtigt, was der Konsistenz des Vergleichs zugute kommt. Die Methode zur 
Ermittlung der Y-Parameter des Gesamtvierpols wird in Abschnitt 5.3.1 genauer 
beschrieben. 
In Abbildung A.1 sind die mit beiden Methoden berechneten Transitfrequenzen als 
Funktionen der variierten Kapazität (untere Achse) und des variierten Widerstandes 
(obere Achse) dargestellt. Für die jeweils nicht variierten Kapazitäten wurden die mit 
ATLAS bestimmten Werte des inneren Transistors verwendet, nicht variierte 
Widerstände wurden auf einen Wert von 100m gesetzt. Die Variationen von RD und 
RG sind in Abbildung A.1 nicht gezeigt, da zum einen die Wirkung von RS und RD auf fT 
identisch ist und zum anderen fT nicht von RG abhängt. Für alle gezeigten Variationen 
stimmen die mit (2-20) berechneten fT-Werte sehr gut mit den Referenzwerten überein. 
Gleichung (2-20) ist also in jedem Fall eine sehr gute Näherung für fT.  
Die berechneten maximalen Schwingfrequenzen sind in Abbildung A.2 als Funktion des 
variierten Widerstandes und in Abbildung A.3 als Funktion der variierten Kapazität zu 
sehen. Trotz der stärkeren Annahmen und Vereinfachungen bei der Herleitung liefert 
auch Gleichung (2-21) sehr gute Ergebnisse im Vergleich zu den Referenzwerten. 
Erstaunlicherweise stellt (2-21) auch für solche Fälle eine gute Näherung dar, in denen 
die Vorraussetzungen für die Gültigkeit zum Teil nicht mehr erfüllt sind. Beispielsweise 
ist bei Widerständen von 500m die Forderung (A-10) verletzt. 
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Abbildung A.1 Mit Gleichung (2-20) berechnete fT eines DG MOSFET als Funktion von CGS, CGD 
(untere x-Achse) und RD (obere x-Achse) im Vergleich zu direkt aus den Y-Parametern extrahierten fT. 
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Abbildung A.2 Mit Gleichung (2-21) berechnete fmax des DG MOSFET als Funktion von RG, RS und RD 
im Vergleich zu direkt aus den Y-Parametern extrahierten fmax.  
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Abbildung A.3 Mit Gleichung (2-21) berechnete fmax des DG MOSFET als Funktion von CGS und CGD 
im Vergleich zu direkt aus den Y-Parametern extrahierten fmax.  
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B. Partielle Ableitungen für Gleichung (3-36) 
Die partiellen Ableitungen von  nach den Dimensionen des Kanalquerschnitts 
lassen sich für MG MOSFETs aus Gleichung (3-31) und für SG bzw. DG MOSFETs 
aus Gleichung (3-35) analytisch bestimmen. Sie haben die Form  
QM
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wobei s für eine der Abmessungen wSi bzw. tSi steht. Die Ableitungen der Funktion , 
Gleichung (3-32) des MG-Modells, nach wSi bzw. tSi lauten  
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Im Fall des SG/DG-Modells gilt tSi   und in (B-1) muss  durch die Funktion  
[Gleichung (3-35)] ersetzt werden. Die Ableitungen von  sind 
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C. Quantenkapazität von Silizium-Nanodrähten mit Bulk- 
Eigenschaften 
Ähnlich wie für ein 1D Elektronensystem lässt sich auch für einen (hypothetischen) 
Silizium-Nanodraht mit Bulk-Eigenschaften eine Quantenkapazität definieren. Eine 
solche Definition ist jedoch nicht so eindeutig möglich wie im 1D Fall. Das liegt daran, 
dass in Bulk-Silizium die lokale Elektronendichte vom energetischen Abstand 
Leitbandkante – Ferminiveau, EC – EF, abhängt. Bei starker Inversion ist jedoch eine 
Bandverbiegung im Silizium unvermeidlich und der Abstand EC – EF ändert sich 
innerhalb des Siliziumquerschnitts. Man muss deshalb einen mittleren oder effektiven 
Abstand EC – EF annehmen, welcher nicht eindeutig definiert ist. Im 1D 
Elektronensystem, zum Vergleich, sind die Subbandkanten flach und der energetische 
Abstand zum Ferminiveau ist konstant im gesamten Querschnitt. 
Für einen Vergleich von klassischen und quantenmechanischen Quantenkapazitäten ist 
es daher zweckmäßig, das Problem zu vereinfachen und flache Bänder anzunehmen. In 
diesem Fall lässt sich die Quantenkapazität eines 3D Elektronensystems definieren als 
  

bulk
1Dbulk
q
nqC ,       (C-1) 
wobei  die Elektronenlinienkonzentration ist und  das Potential, definiert als bulk1Dn
  qEEC  F . Die Elektronenlinienkonzentration im Bulk-Siliziumkanal ist 
gegeben durch  
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ist die 3D Zustandsdichte (DOS) und 
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die Fermi-Dirac-Verteilung. Entsprechend (C-1) erhält man durch Differentiation von 
Gleichung (C-2) für die Quantenkapazität eines Bulk-Silizium-Nanodrahts  
    
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0 B
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was äquivalent zu Gleichung (3-46) ist.  
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